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Aus dem Vorwort zur ersten Auflage 


Die Mikroelektronik hat seit dem Aufkommen der ersten integrierten Schaltungen Anfang 
der 70-er Jahre des 20. Jahrhunderts mittlerweile in praktisch allen Bereichen des täglı- 
chen Lebens Einzug gehalten. Um mit dieser Technologie umgehen zu können, aber auch 
deren Möglichkeiten und Grenzen realistisch einschätzen zu können, ist ein fundiertes 
Wissen über den Aufbau und die Funktionsweise integrierter Schaltung unerlässlich. 

Die Halbleiter-Schaltungstechnik stellt dabei gemeinsam mit anderen Disziplinen, wie 
z.B. der technischen Informatik, einen Zugang zum Verständnis dieser wichtigen Techno- 
logie dar. Das vorliegende Buch führt den Leser in die Halbleiter-Schaltungstechnik ein 
und basiert auf Vorlesungen zu den Themen Elektronik und integrierte Schaltungen, die 
von dem Autor im Grund- und Hauptstudium des Studienganges Elektrotechnik an der 
Helmut-Schmidt-Universität / Universität der Bundeswehr in Hamburg seit 1997 gehalten 
werden. 

Die Motivation zum Schreiben dieses Buches waren neben dem Wunsch von Stu- 
dierenden nach einem kompakten und dennoch leicht verständlichen Skript zahlreiche 
Anfragen nach dem an der Professur für Elektronik der Helmut-Schmidt-Universität / Uni- 
versität der Bundeswehr in Hamburg entwickelten interaktiven Lehr- und Lernprogramm 
S.m.i.L.E, welches nun als Beilage zu diesem Buch erscheint. 

Das Buch ist so aufgebaut, dass es dem Leser die grundlegenden Prinzipien und die 
Funktionsweise von Bauelementen und Schaltungen vermittelt, ohne ihn jedoch mit einer 
Fülle von Informationen zu überfordern. So wird die Halbleiterphysik nur soweit erklärt, 
wie sie zum Verständnis der Funktion der wichtigsten Halbleiterbauelemente nötig ist, 
welche dann in den nachfolgenden Kapiteln des Buches beschrieben werden. Auch in der 
Schaltungstechnik beschränkt sich das Buch auf die wichtigsten Grundschaltungen, wobei 
die entsprechenden Gleichungen so abgeleitet werden, dass der Leser in die Lage versetzt 
wird, die Vorgehensweise auch auf andere, komplexe Schaltungen zu übertragen. Neben 
den wichtigsten analogen Grundschaltungen und deren Eigenschaften, vom einstufigen 
Spannungsverstärker bis hin zum integrierten Operationsverstärker, gıbt das Buch auch 
eine Übersicht über den Entwurf digitaler Schaltungen in unterschiedlichen Technologien. 

Das Verständnis des Lehrstoffes wird dabei durch den strukturierten Aufbau sowie die 
Hervorhebung der wichtigsten Gleichungen und Textaussagen erleichtert. Zudem sind in 
dem Text Verweise auf das interaktive Lernprogramm S.m.ı.L.E eingefügt, mit dem sich 
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der Leser komplexe Zusammenhänge mit Hilfe interaktiver Applets selbst veranschau- 
lichen kann. Das gleiche gilt für die in dem Buch vorgestellten Schaltungen, zu denen 
PSpice-Dateien zur Verfügung gestellt werden, die es dem Leser ermöglichen, die Funk- 
tion der Schaltungen an praktischen Beispielen selbst nachzuvollziehen. 


Hamburg, Deutschland Holger Göbel 
Frühjahr 2005 


Vorwort zur sechsten Auflage 


Die sechste Auflage ist inhaltlich, bis auf kleinere Korrekturen, mit der fünften Aufla- 
ge identisch. Insbesondere wurde bei dem das Buch begleitenden Schaltungssimulator 
PSpice an der Version 9.1 festgehalten, da diese nicht nur einfacher zu bedienen ist, son- 
dern auch weniger Einschränkungen unterliegt als die aktuelle Version des Programms. 
Geändert hat sich hingegen der Buchsatz, so dass das Buch nun auch auf mobilen Endge- 
räten komfortabel gelesen werden kann. Entsprechendes gilt für die das Buch ergänzenden 
Applets, die von der Webseite http://smile.hsu-hh.de aufrufbar sind. Diese wurden hin- 
sichtlich Bedienung und Darstellung ebenfalls für die Nutzung auf mobilen Endgeräten 
optimiert. 


Hamburg, Deutschland Holger Göbel 
Frühjahr 2018 
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Grundlagen der Halbleiterphysik 7 


1.1 Grundlegende Begriffe 


1.1.1 Das Bändermodell 


Nach dem Bohr’schen Atommodell bestehen Atome aus einem positiv geladenen Atom- 
kern, um den herum sich negativ geladene Elektronen auf einzelnen Bahnen bewegen. 
Jeder Bahn kann dabei ein bestimmter Energiewert W zugeordnet werden, der mit zu- 
nehmendem Bahnradius größer wird. Trägt man die möglichen Energieniveaus in ein 
Diagramm ein, erhält man einzelne Linien, deren Abstände zueinander für ein Atom cha- 
rakteristisch sind. Der Abstand AW zwischen zwei Linien entspricht dann genau der 
Energie, die nötig ist, um das Elektron von einer inneren Bahn auf eine weiter außen 
gelegene Bahn zu bringen, wıe im folgenden einfachen Beispiel schematisch dargestellt 
ist. Die Energie kann dabei zum Beispiel durch Erhöhung der Temperatur oder durch Be- 
strahlung mit Licht aufgebracht werden. Im Ruhezustand, d.h. ohne Zufuhr von Energie, 
nehmen die Elektronen den energetisch niedrigsten Zustand ein, d.h. die Elektronen be- 
finden sich auf den innersten Bahnen (Abb. 1.1). 


W 


I AW 
Jaw 


Abb.1.1 Modell eines Atoms mit zwei Energiezuständen und dazugehöriges Liniendiagramm 


S.m.i.L.E: 1.1_Energiezustände 
—- 
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Wir wollen nun statt eines einzelnen Atoms mehrere Atome betrachten, die dicht ne- 
beneinander angeordnet sind. In diesem Fall beobachtet man wegen der Wechselwirkung 
der Atome untereinander eine Aufspaltung der einzelnen Energiezustände. Die Aufspal- 
tung ist um so größer, je geringer der Abstand der Atome zueinander ist, wie in Abb. 1.2 
schematisch dargestellt ist. Dieses Verhalten ist vergleichbar mit dem verkoppelter Re- 
sonatoren, bei denen durch Wechselwirkung eine Aufspaltung der Resonanzfrequenzen 
auftritt. 


W W 


oO @ @ = 
I 
Abb.1.2 Die Wechselwirkung zwischen Atomen führt zu einer Aufspaltung der Energieniveaus 


S.m.i.L.E: 1.1_Wechselwirkung 
= 


Bei sehr vielen miteinander in Wechselwirkung stehenden Atomen, wie z.B. in Fest- 
körpern, erfolgt die Aufspaltung demzufolge in sehr viele einzelne Zustände, so dass man 
nicht mehr von diskreten Energiezuständen, sondern von Energiebändern spricht. Für sehr 
niedrige Temperaturen befinden sich alle Elektronen in dem energetisch tiefer liegenden 
Band, dem Valenzband, während das obere Band, das Leitungsband, vollständig unbesetzt 
ist. Den Bereich zwischen dem Valenz- und dem Leitungsband nennt man Bandlücke oder 
das verbotene Band, da hier keine Energiezustände existieren, die von Elektronen besetzt 
werden können. Der Abstand zwischen der Valenzbandkante Wy und der Leitungsband- 
kante W- ist der Bandabstand W, (Abb. 1.3). 

Grundsätzlich weisen alle Festkörper eine solche Bandstruktur auf, insbesondere auch 
Sılizıum, ein Material, welches in kristalliner Form als Grundsubstanz zur Herstellung 
von Halbleitern verwendet wird und dessen Eigenschaften wir im Folgenden genauer un- 
tersuchen werden. 


Merksatz 1.1 

Die Energiezustände von Elektronen in einem Festkörper lassen sich in dem so ge- 
nannten Bänderdiagramm darstellen. Bei T = OK ist das Valenzband vollständig 
mit Elektronen besetzt, während sich in dem Leitungsband keine Elektronen befin- 
den. 
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Abb. 1.3 Bänderdiagramm eines Halbleiters. Bei T = OK ist das Valenzband voll mit Elektronen 
besetzt, während sich in dem Leitungsband keine Elektronen befinden 


S.m.ıi.L.E: 1.1_Atome 
—- 


1.1.2 Silizium als Halbleiter 


Sılizıum ist ein vierwertiges Element, d.h. auf der äußeren Schale befinden sich vier 
Elektronen, die Valenzelektronen, welche Bindungen mit benachbarten Atomen eingehen 
können. Die weiter innen liegenden Schalen sind voll besetzt und daher für die Bin- 
dungseigenschaften des Atoms nicht von Bedeutung. In den nachfolgenden Darstellungen 
werden daher diese Schalen der Übersichtlichkeit halber nicht weiter dargestellt, sondern 
nur die vier äußeren Elektronen. 


Das Kristallgitter 

In einem Siliziumkristall sind die einzelnen Siliziumatome in einer regelmäßigen, räumlı- 
chen Struktur, dem Kristallgitter, angeordnet. Dabei geht jedes der vier Valenzelektronen 
eine Bindung mit einem anderen, benachbarten Siliziumatom ein, wie in Abb. 1.4, links, 
schematisch dargestellt ist. Bei 7 = OK sind alle Elektronen fest an die Siliziumato- 
me gebunden. Die Elektronen können sich also nicht frei in dem Halbleiter bewegen, so 
dass auch kein Ladungstransport stattfinden kann. Im Bänderdiagramm ist dieser Zustand 
dadurch gekennzeichnet, dass sich alle Elektronen ın dem Valenzband befinden und das 
Leitungsband unbesetzt ist (Abb. 1.4, rechts). 


Eigenleitungsträgerdichte 
Erwärmt man den Siliziumkristall, erhöht sıch die mittlere Energie der Elektronen. Ist da- 
bei die aufgenommene Energie eines Elektrons größer als der Bandabstand W,, der im Fall 
von Silizium bei etwa 1,1 eV liegt, so Kann das Elektron vom Valenzband ın das Leitungs- 
band gelangen. In dem Halbleiterkristall entspricht dies dem Aufbrechen einer Bindung, 
so dass nun ein freies Elektron existiert, welches sich im Halbleiterkristall bewegen und 
damit Ladung transportieren kann (Abb. 1.5). Die Zahl der freien Elektronen hat damit 
einen entscheidenden Einfluss auf die elektrischen Eigenschaften des Halbleiters, wie wir 
später noch genauer untersuchen werden. 

Je höher die Temperatur ist, um so mehr Elektronen können die Bandlücke über- 
winden; die Anzahl der freien Elektronen im Halbleiter steigt daher mit zunehmender 
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Abb.1.4 Bei T = OK sind in dem Kristallgitter alle Bindungen intakt; im Bänderdiagramm befin- 
den sich entsprechend alle Elektronen im Valenzband 


S.m.i.L.E: 1.1_Kristallgitter 
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Abb. 1.5 Durch Temperaturerhöhung brechen in dem Kristallgitter einzelne Bindungen auf, was 
im Bänderdiagramm dem Übergang von Elektronen vom Valenz- in das Leitungsband entspricht 


S.m.1.L.E: 1.1_Undotierter Halbleiter 


Temperatur 7. Die auf das Volumen bezogene Dichte der durch thermische Generation 
erzeugten freien Elektronen im Halbleiter nennt man Eigenleitungsträgerdichte oder Int- 
rinsicdichte n;. Für Silizium liegt dieser Wert bei Raumtemperatur bei etwa n; = 1,5 x 
10!° cm” und steigt stark mit zunehmender Temperatur an (Abb. 1.6). 


Merksatz 1.2 

Durch Temperaturerhöhung brechen Bindungen in dem Sıliziumkristall auf, so dass 
freie Elektronen entstehen, die sich im Kristall bewegen können. Im Bänderdia- 
gramm entspricht dies dem Übergang von Elektronen aus dem Valenz- in das 
Leitungsband. 
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Abb.1.6 Die Eigenleitungsträgerdichte von Silizium steigt mit zunehmender Temperatur stark an 


1.1.3 Das thermodynamische Gleichgewicht 


Nach Abb. 1.5 hinterlässt ein Elektron, das vom Valenzband ins Leitungsband gelangt, im 
Valenzband eine Lücke, ein so genanntes Loch. Durch das Aufbrechen von Bindungen 
in einem reinen Siliziumkristall kommt es also zur Erzeugung von Elektron-Loch-Paaren, 
wobei der Halbleiter nach außen stets neutral bleibt. Diesen Prozess bezeichnet man als 
thermische Generation von Ladungsträgern. Die Generationsrate G hängt dabei von der 
Temperatur 7 ab, so dass man allgemein schreiben kann 


G=G(T). (1.1) 


Der Generation von Ladungsträgern steht ein Rekombinationsprozess gegenüber, der zum 
Verschwinden von Ladungsträgern führt. Dabei nimmt die Wahrscheinlichkeit, dass ein 
Elektron mit einem Loch rekombiniert, mit der Anzahl der Reaktionspartner zu. Die Re- 
kombinationsrate R lässt sich daher durch den Ansatz 


R=r(T)np (1.2) 


beschreiben, wobei n die Elektronendichte und p die Löcherdichte pro Volumen ist. Der 
Rekombinationskoeffizient r (T') ist eine temperaturabhängige Proportionalitätskonstante, 
die wir später noch genauer untersuchen werden. Durch die beiden gegenläufigen Prozesse 
Generation und Rekombination stellt sich somit für jede Temperatur 7 ın dem Halblei- 
ter ein Gleichgewichtszustand, das so genannte thermodynamische Gleichgewicht, ein, in 
welchem die Generationsrate gleich der Rekombinationsrate ist, d.h. es gilt 


G(T)J=K(T). (1.3) 


Zur Kennzeichnung des thermodynamischen Gleichgewichts verwenden wir den Index 0 
bei den Ladungsträgerdichten, so dass wir schreiben können 


G(T)=r(T)nopo (1.4) 
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und damit 





2) = N (1.5) 
(T) 0oPo - 


Da bei den bisher betrachteten undotierten Halbleitern wegen der paarweisen Generation 
und Rekombination die Löcherdichte gleich der Elektronendichte ist, d.h. = no =n; 
gilt, ergibt sich für das so genannte Dichteprodukt no po der Ausdruck 


Diese wichtige Beziehung, welche wir später zur Berechnung der Ladungsträgerdichten 
ım Halbleiter nutzen werden, bezeichnet man als das Massenwirkungsgesetz. 


Bänderdiagramm und Leitfähigkeit 

Da die Elektronen, um in das Leitungsband zu kommen, die Bandlücke überwinden müs- 
sen, hängt die Zahl der freien Elektronen ebenso von dem Abstand zwischen Valenz- und 
Leitungsband ab. Je kleiner der Bandabstand W,, um so leichter können Elektronen vom 
Valenzband in das Leitungsband gelangen und desto höher ıst die Leitfähigkeit des Mate- 
rıals. Abb. 1.7 zeigt den Vergleich von Bänderdiagrammen verschiedener Materialien. Ist 
der Bandabstand sehr gering oder, wie bei Metallen, nicht vorhanden, handelt es sich um 
elektrisch gut leitende Materialien. Bei sehr großem Bandabstand (W, > 3eV) können 
Elektronen nur sehr schwer die Bandlücke zwischen Valenz- und Leitungsband überwin- 
den; man spricht in diesem Fall von Isolatoren. Materialien mit einem Bandabstand ım 
Bereich von etwa leV, wie z.B. Silizium, bezeichnet man als Halbleiter, deren elektri- 
sche Leitfähigkeit zwischen der von Leitern und Isolatoren liegt. 


Merksatz 1.3 

Frei werdende Elektronen hinterlassen im Kristallgitter Stellen, an denen Elektro- 
nen fehlen, so genannte Löcher. Im thermodynamischen Gleichgewicht genügt die 
Elektronen- und Löcherdichte dem Massenwirkungsgesetz. 
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Abb.1.7 Vergleich der Bänderdiagramme von Metallen, Halbleitern und Isolatoren 
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1.1.4 _ Dotierte Halbleiter 


Zur Herstellung von elektronischen Bauelementen werden Halbleiter benötigt, bei denen 
eine Ladungsträgerart dominiert, was durch Einbau von Fremdatomen, das so genannte 
Dotieren, erreicht werden kann. Je nachdem ob in dem Halbleiter mehr Elektronen oder 
mehr Löcher vorhanden sind bezeichnet man diesen als n- oder p-dotierten Halbleiter. 


n-dotierte Halbleiter 

Einen Halbleiter, bei dem im thermodynamischen Gleichgewicht mehr freie Elektronen 
als Löcher vorhanden sind, nennt man n-Typ Halbleiter. Dies lässt sich dadurch errei- 
chen, dass bei der Herstellung der Siliziumkristall mit einem fünfwertigen Element wie 
z.B. Phosphor dotiert, d.h. verunreinigt wird, wobei die Dichte der Dotieratome dabei 
typischerweise im Bereich von 10'? cm bis 10!° cm”? liegt. Dies bedeutet, dass in dem 
Kristallgitter einige Siliziumatome durch Phosphoratome ersetzt werden, wobei jeweils 
eine Bindung der fünfwertigen Phosphoratome in dem Kristallgitter ungesättigt bleibt. 
Die zum lonisieren des Phosphoratoms nötige Energie, die im Bereich einiger meV liegt, 
wird im Bänderdiagramm durch den Abstand Wc — Wp zwischen dem so genannten Do- 
natorniveau Wn und der Leitungsbandkante W- dargestellt (Abb. 1.8). 

Da die Bindungsenersgie dieses ungesättigten Elektrons an das Phosphoratom sehr ge- 
ring ist, genügt bereits die thermische Energie bei Raumtemperatur, um das Phosphoratom 
zu ionisieren, d.h. das Elektron von Atomrumpf abzulösen. Man erhält dann ein frei- 
es Elektron sowie ein ortsfestes positiv ionisiertes Phosphoratom P* (Abb. 1.9). Da das 
Phosphoratom ein Elektron abgibt, bezeichnet man Phosphor in diesem Zusammenhang 
auch als Donator. 

An dieser Stelle sei angemerkt, dass der Halbleiter bei den beschriebenen Vorgängen 
nach außen stets neutral bleibt, da jedem Elektron ein positiv ionisiertes Dotierungsatom 
gegenübersteht. 
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Abb. 1.8 Das Dotieren des Silizium-Kristallgitters mit fünfwertigen Atomen bewirkt, dass sich 
zusätzliche Elektronen in dem Kristallgitter befinden, die sich sehr leicht aus den Bindungen lösen 
lassen 
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Abb.1.9 Bei T > OK ionisieren die Dotieratome, so dass sich die Elektronen frei im Kristallgitter 
bewegen können, was im Bänderdiagramm dem Übergang in das Leitungsband entspricht 


S.m.ı.L.E: 1.1_n-dotierter Halbleiter 


Wesen der geringen lonisierungsenergie Wc — Wpn sind bereits bei Raumtemperatur 
nahezu alle Dotieratome ionisiert, d.h. die Dichte no der freien Elektronen ist etwa gleich 
der Dichte der Dotieratome Np, d.h. 


maß]. m 


Die Löcherdichte po lässt sich aus dem bereits erwähnten Massenwirkungsgesetz (1.6) 
bestimmen. Mit 


p=-— (1.8) 
ng 
erhält man 
Do = N, i : 


Die Elektronendichte ng liegt im thermodynamischen Gleichgewicht also deutlich über 
der Löcherdichte po, so dass man die Elektronen in einem n-Halbleiter auch als Majori- 
tätsladungsträger und die Löcher als Minoritätsladungsträger bezeichnet. 

Die abgeleiteten Beziehungen für die Ladungsträgerdichten gelten innerhalb eines 
relativ großen Temperaturbereiches. Bei sehr niedrigen Temperaturen trifft jedoch die 
Annahme nicht mehr zu, dass alle Dotieratome ionisiert sind. Die Elektronendichte im 
n-Halbleiter ist daher für sehr niedrige Temperaturen geringer als die Dichte der Do- 
tieratome. Bei sehr hohen Temperaturen wird die thermische Energie schließlich so 
groß, dass die Eigenleitungsträgerdichte n; gegenüber der durch Dotierung hervorge- 
rufenen Ladungsträgerdichte dominiert. Damit ergibt sich der in Abb. 1.10 am Bei- 
spiel eines n-Halbleiters dargestellte Verlauf der Majoritätsladungsträgerdichte über der 
Temperatur. 


1.1 Grundlegende Begriffe 9 








0 200 A400 600 


AI 


Abb. 1.10 Die Ladungsträgerdichte in einem dotierten Siliziumhalbleiter entspricht in dem tech- 
nisch relevanten Temperaturbereich der Dotierungsdichte Np und nimmt erst für sehr hohe 
Temperaturen zu 


Merksatz 1.4 

Durch Dotieren von Silizium mit Donatoratomen (z.B. Phosphor) geben diese je- 
weils ein Elektron ab. Die Elektronendichte im Halbleiter entspricht dann der Dichte 
der Donatoren. 


p-dotierte Halbleiter 

Bei einem p-Typ Halbleiter sind im thermodynamischen Gleichgewicht mehr Löcher als 
freie Elektronen vorhanden. Einen solchen Halbleiter erhält man durch Dotieren von 
Silizium mit einem dreiwertigen Element, wie z.B. Bor. Das Boratom wirkt dabei ım 
Kristallgitter als so genannter Akzeptor, d.h. es nımmt im Kristallgitter sehr leicht ein 
viertes Elektron auf (Abb. 1.11). 





Abb. 1.11 Das Dotieren des Silizium-Kristallgitters mit dreiwertigen Atomen bewirkt, dass freie 
Stellen in dem Kristallgitter entstehen, an die sich sehr leicht andere Elektronen anlagern können 
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Dabei entsteht ein negativ ionisiertes Boratom und ein Loch an der Stelle, an der sich 
das Elektron zuvor befand (Abb. 1.12), wobei der Halbleiter insgesamt jedoch neutral 
bleibt. 
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Abb. 1.12 Bei T > OK ionisieren die Dotieratome, d.h. sie nehmen jeweils ein viertes Elektron 
aus einer der Bindungen des Kristallgitters auf 


S.m.i.L.E: 1.1_p-dotierter Halbleiter 


Zur Bestimmung der Löcherdichte p in einem p-Halbleiter können wir annehmen, 
dass wegen der geringen lonisierungsenergie Wi — Wy bereits bei Raumtemperatur al- 
le Dotieratome ionisiert sind, d.h. jeweils ein Elektron aufgenommen haben, so dass die 
Löcherdichte po gleich der Dichte N, der Dotieratome ist, also 


[= Mal. (1.10) 


Für die Elektronendichte n, erhält man aus dem Massenwirkungsgesetz die Beziehung 
ne | 1.1 


Die Löcherdichte po liegt bei einem p-Typ Halbleiter im thermodynamischen Gleich- 
gewicht also deutlich über der Elektronendichte no, so dass man die Löcher auch als 
Majoriıtätsladungsträger und die Elektronen als Minoritätsladungsträger bezeichnet. 

An die Stelle des fehlenden Elektrons kann nun ein Elektron von einer benachbarten 
Bindung gelangen, welches dann seinerseits wieder ein Loch an der Stelle hinterlässt, an 
der sich das Elektron zuvor befand, wie in Abb. 1.13 schematisch dargestellt ist. Dieses 
Wandern von Löchern im Valenzband kann daher ebenfalls zum Ladunsgstransport beitra- 
gen, so dass wır Löcher als eigenständige Teilchen betrachten Können, die eine positive 
Ladung besitzen. 
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Abb. 1.13 Der Transport von Ladung erfolgt bei einem p-dotierten Halbleiter durch die Bewegung 
von Elektronen ım Valenzband 


Bei der Darstellung der zum Ladungstransport beitragenden Teilchen genügt es da- 
her, neben den Elektronen im Leitungsband, die Löcher im Valenzband zu betrachten, für 
die wır im Folgenden ein eigenes Symbol verwenden. Damit ergibt sich schließlich die 
vereinfachte Darstellung nach Abb. 1.14. 


©06© vn > 
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Abb. 1.14 Der Ladungstransport im Valenzband kann ebenso durch positiv geladene Löcher darge- 
stellt werden 


S.m.i.L.E: 1.1_Löcherkonzept 
—- 


Merksatz 1.5 

Durch Dotieren von Silizium mit Akzeptoratomen (z.B. Bor) nehmen diese jeweils 
ein Elektron auf und es entstehen Löcher. Die Löcherdichte im Halbleiter bestimmt 
sich dann aus der Dichte der Akzeptoren. 








1.2 Grundgleichungen der Halbleiterphysik 
1.2.1 Berechnung der Ladungsträgerdichten 


Nach den oben durchgeführten qualitativen Betrachtungen wollen wir nun die Ab- 
hängigkeit der Ladungsträgerdichten von den Eigenschaften des Halbleiters genauer 
untersuchen. Dazu bestimmen wir zunächst die Zahl der möglichen Energiezustände, 
die von Ladungsträgern ın den Energiebändern besetzt werden können, die so genannte 
Zustandsdichte N. Anschließend bestimmen wir die Wahrscheinlichkeit F, mit der diese 
Zustände besetzt sind. Die tatsächliche Zahl der Ladungsträger erhält man dann durch 
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Multiplikation der beiden Größen. Im Verlauf der Rechnung werden wir dabei auch das 
so genannte Ferminiveau einführen, mit Hilfe dessen die Funktion von Halbleiterbauele- 
menten anschaulich erklärt werden kann. 


Zustandsdichte 

Bei der Einführung des Bänderdiagramms hatten wir festgestellt, dass die Bänder durch 
eine Aufspaltung einzelner Energiezustände im Festkörper entstehen. Es soll nun un- 
tersucht werden, wie viel unterscheidbare Energiezustäinde N(W) tatsächlich in einem 
Bereich zwischen W und dW und pro Volumen existieren. Dazu gehen wir von folgen- 
den Überlegungen aus: Ist die einem Valenzelektron zugeführte Energie W größer als die 
zur Überwindung des verbotenen Bandes nötige Energie, so erhält das Elektron im Lei- 
tungsband zusätzliche kinetische Energie Wn.n und demnach einen Impuls i mit dem 


Betrag (Abb. 1.15) 
:=4/2M Won: (1.12) 


Alle Elektronen im Leitungsband mit einer Energie zwischen Win.n und Wenn + 
dWiin.n haben daher einen Impuls, dessen Betrag zwischen i und i + di liegt. Dies heißt 
anschaulich, dass die Endpunkte aller möglichen Impulsvektoren in einer Kugelschale mit 
dem Radius i und der Dicke di liegen (Abb. 1.16). 





Abb.1.15 Ist die zugeführte Energie größer als zur Überwindung des Bandabstandes nötig, so erhält 
ein Elektron einen zusätzlichen Impuls { 


Abb. 1.16 Die Endpunkte der Impulsvektoren liegen in einer Kugelschale, deren Radius mit der 
zugeführten Energie wächst 


S.m.1.L.E: 1.2_Zustandsdichte 
—EF 
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Je größer die Energie Win.n Ist, um so größer ıst auch der Impuls 7 und damit das 
Volumen Arri?di der Kugelschale. Die Anzahl der möglichen Impulsvektoren, d.h. der 
Zustände, die in der Kugelschale Platz finden, steigt also mit zunehmender Energie. An der 
Bandkante bei Win.n = 0 ıst das Volumen der Kugelschale und damit auch die Zustands- 
dichte gleich null. Eine quantitative Herleitung führt auf eine wurzelförmige Abhängigkeit 
der Zustandsdichte von der Energie 


NW) Win. (1.13) 


Die gleichen Überlegungen gelten für die Zustandsdichte der Löcher im Valenzband, für 
die man ein entsprechendes Ergebnis erhält, d.h. eine Zunahme der Zustandsdichte mit 
zunehmender kinetischer Energie Win,» der Löcher. Die Zustandsdichten haben also den 
in Abb. 1.17 dargestellten prinzipiellen Verlauf. 


Wiinn Ww 
0-W. 
0 W, 
WinpY og N(W) 


Abb. 1.17 Die Zustandsdichte steigt mit der kinetischen Energie der Teilchen und damit mit dem 
Abstand zu den Bandkanten 


Merksatz 1.6 

Die Zustandsdichte gibt die mögliche Anzahl der Elektronen bzw. Löcher pro 
Volumen- und Energieeinheit an. Dabei steigt die Zahl der Zustände mit zuneh- 
mendem Abstand von den Bandkanten. 


Fermiverteilung 

Als nächstes stellen wır uns die Frage, wie groß die Wahrscheinlichkeit ist, dass ein 
bestimmter Energiezustand von einem Elektron besetzt wird. Dazu betrachten wir eine 
Menge von Teilchen, die jeweils bestimmte Energiezustäinde W annehmen können, bei 
einer gegebenen Temperatur, d.h. gegebener Gesamtenergie. Bei T = OK, d.h. wenn 
von außen keine Energie zugeführt wird, befinden sich alle Teilchen auf dem niedrigsten 
Energieniveau (Abb. 1.18). 
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W T=0K 


Abb. 1.18 Bei T = OK nehmen alle Teilchen in einem System ihren niedrigsten Energiezustand 
an 


Dies gilt allerdings nur, wenn die Anzahl der Teilchen pro Energieniveau nicht ein- 
geschränkt ist. Handelt es sich bei den Teilchen um Elektronen, unterliegen diese dem 
Pauli-Prinzip, aus dem folgt, dass sich maximal zwei Elektronen auf einem Energie- 
zustand befinden dürfen. Daher sind selbst bei 7 = OK auch von null verschiedene 
Energiezustände mit Elektronen besetzt und man erhält die in Abb. 1.19 dargestellte Ver- 
teilung. 

Bis zu einer bestimmten Energie W = Wr sind bei 7 = OK alle Energiezustände 
vollständig mit Elektronen besetzt, so dass die Besetzungswahrscheinlichkeit F(W) für 
W < Wr gleich eins und für W > Wr gleich null ist. 
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Abb. 1.19 Bei einem System mit Elektronen sind bei T = OK auch von null verschiedene Ener- 
giezustände besetzt, da nur zwei Elektronen pro Energiezustand erlaubt sind 


Erhöht man nun die Temperatur, steigt die mittlere Energie der Elektronen, so dass 
nun auch höhere Energiezustände besetzt werden und niedrigere Energiezustände ent- 
sprechend unbesetzt bleiben. Eine mögliche Verteilung der Elektronen auf die einzelnen 
Energiezustände bei gegebener Temperatur 7 > OK ist in Abb. 1.20 gezeigt. Die Wahr- 
scheinlichkeit F(W), dass höhere Energiezustände besetzt sind, steigt also mit zuneh- 
mender Temperatur und die Besetzungswahrscheinlichkeit für niedrige Energiezustände 
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W < Wr nimmt dementsprechend ab. Die sich ergebende Verteilungskurve F(W) ist 
in Abb. 1.20 rechts aufgetragen. Bei dem Ferminiveau Wr beträgt die Besetzungswahr- 
scheinlichkeit 50 %; es gilt also die Definition 


1 
F (Wr) = = (1.14) 
w T>OK w 
T>0K 
© 
& 
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Abb. 1.20 Mit zunehmender Temperatur steigt die Besetzungswahrscheinlichkeit für energetisch 
höhergelegene Zustände 


S.m.i.L.E: 1.2_Fermiverteilung 
= 


Die mathematische Herleitung der Verteilungsfunktion F(W) führt auf die so genannte 


Fermiverteilung 
1 


F(W) = — 
W) 1+exp|(W - Wr) | 


(1.15) 
mit der Boltzmann-Konstanten k = 1,38x 10° JK!. Als Besetzungswahrscheinlichkeit 
für Löcher erhält man 1— F(W), da das Vorhandensein eines Loches gleichbedeutend mit 
dem Fehlen eines Elektrons ist. 


Merksatz 1.7 

Die Fermiverteilung gıbt die Wahrscheinlichkeit an, mit der ein Energiezustand mit 
Elektronen besetzt ıst. Das Energieniveau, bei dem die Besetzungswahrscheinlich- 
keit gleich 1/2 ist, bezeichnet man als Ferminiveau. 


Ladungsträgerdichte und Ferminiveau 
Multipliziert man die Anzahl N(W) der möglichen Energiezustände mit der jeweiligen 
Besetzungswahrscheinlichkeit F(W) der Zustände, erhält man die Ladungsträgerdichte 
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pro Volumen und Energieeinheit (Abb. 1.21). Dabei liege das Ferminiveau Wr zunächst 
in der Mitte zwischen den Bandkanten. Diesen Wert bezeichnet man als das so genannte 


1 
W==(Wc+W)|. (1.16) 


Intrinsicniveau W; 





N(w) 0 1/2 1 F(W) 





Abb. 1.21 Durch Multiplikation der Zustandsdichte mit der Besetzungswahrscheinlichkeit erhält 
man die Ladungsträgerdichten pro Volumen und Energie 


Die Teilchendichten pro Volumen ergeben sich durch Integration der Ausdrücke 


N(W) x F(W) bzw. N(W) x (1 — F(W)) über die Energie W. Dies entspricht der 
Bestimmung der Fläche unter den entsprechenden Kurven, also 


10 = [nwrmaw (1.17) 


W. 


für die Elektronendichte. Die Ausführung der Integration führt auf 


l 
ng = Nc exp - (We - Wr) | (1.18) 


wobei alle Konstanten in der so genannten äquivalenten Zustandsdichte Nc zusammenge- 
fasst sind. Nc ist temperaturabhängig und hat für Silizium bei 300 K einen Wert von etwa 
Nc = 2,8 x 101° cm. Analog ergibt sich für die Löcherdichte 


l 
Po = Nv exp - (Wr -Wy) er (1.19) 


mit der äquivalenten Zustandsdichte Ny für Löcher, deren Wert für Silizium bei 300 K 
etwa Ny = 1,04 x 101° cm beträgt. 
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Wie die Gleichungen (1.18) und (1.19) zeigen, sind die Ladungsträgerdichten no. und 
Po sehr stark von der Lage des Ferminiveaus abhängig. Dies wird auch deutlich, wenn 
wir ın Abwandlung von Abb. 1.21 das Ferminiveau nun dicht an die Leitungsbandkante 
legen. Es ergibt sich dann ein größerer Wert für no und ein kleinerer Wert für po. Die Zahl 
der freien Elektronen ist in diesem Fall also größer, die Zahl der Löcher deutlich kleiner 
(Abb. 1.22). 


W 





N(W) 


Abb. 1.22 Durch Verschieben des Ferminiveaus verschiebt sich das Gleichgewicht zwischen Elek- 
tronen und Löchern 


S.m.i.L.E: 1.2_Freie Ladungsträger 


Aus der Lage des Ferminiveaus im Bänderdiagramm kann also die Elektronen- und 
Löcherdichte im thermodynamischen Gleichgewicht berechnet werden. Im Folgenden 
wollen wir daher die Lage des Ferminiveaus abhängig von der Art und der Stärke der Do- 
tierung des Halbleiters bestimmen. Zunächst wollen wir jedoch die Gleichungen (1.18) 
und (1.19) ın einer etwas anderen Form darstellen. Wir hatten bereits gesehen, dass für 
undotierte, d.h. intrinsische Halbleiter im thermodynamischen Gleichgewicht wegen der 
paarweisen Generation bzw. Rekombination von Ladungsträgern stets gilt 


ng = pr —-N;. (1.20) 


Mit (1.18) und (1.19) folgt daraus unmittelbar 
ex W W ex W Wy N; . a 
c exp C FIT y exp F LT 


Auflösen dieser Beziehung nach W7 führt auf 


l 1 Ny 
Wr ==|We +W -kT ln — , 1,22 
F=, We + Wil + Zn N. (1.22) 
wobei der zweite Term auf der rechten Seite der letzten Gleichung in der Größenordnung 


von einigen zehn meV liegt und gegenüber dem ersten Term vernachlässigbar ist. Es gilt 
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daher ın guter Näherung 


1 
Wr = (We +Wv). (1.23) 


Bei undotierten Halbleitern liegt das Ferminiveau Wr also etwa in der Mitte zwischen den 
Bandkanten bei dem Intrinsicniveau W;, d.h. 


Wr =MW;. (1.24) 


Weiterhin ist im undotierten Fall no = n;, so dass wir aus (1.18) erhalten 
N (We - W;) h (1.25) 
Me exp | — —- W;) ——-| . 


Dividiert man (1.18) durch diesen Ausdruck erhalten wir schließlich 
(Wr -W;) (1.26) 
no =Nn;eX —- W;) — ||. 
0 P F )TT 
Analog ergibt sich für die Löcherdichte der Ausdruck 


l 
Po = n; exp [or — Wr) | ; (1.27) 


der die Trägerdichte abhängig von dem Abstand zwischen Intrinsicniveau und Fermini- 
veau beschreibt. Durch Multiplikation der beiden zuletzt gefundenen Gleichungen ergibt 
sich für das Dichteprodukt 


1 
Pono = NcNv exp - (We - W,) | =: (1.28) 


Das Ladungsträgerdichteprodukt hängt also nicht von der Lage des Ferminiveaus ab, viel- 
mehr gilt das bereits erwähnte Massenwirkungsgesetz 


nopo = n; (1.29) 


Dieses besagt, dass im thermodynamischen Gleichgewicht eine Zunahme der einen La- 
dungsträgerart zu einer Abnahme der Anzahl der anderen Ladungsträger führt. Dies lässt 
sich anschaulich dadurch erklären, dass z.B. eine Zunahme der Elektronendichte n im 
Halbleiter über die Gleichgewichtsdichte hinaus, zu einer Erhöhung der Rekombinations- 
rate R führt. Dies bewirkt aber wegen des paarweisen Verschwindens von Löchern und 
Elektronen eine Verringerung der Löcherdichte. 
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Merksatz 1.8 

Die Ladungsträgerdichte ergibt sich durch Multiplikation der Besetzungswahr- 
scheinlichkeit mit der Anzahl der verfügbaren Plätze. Die Lage des Ferminiveaus 
hat dabei entscheidenden Einfluss auf die Löcher- und Elektronendichte im Halblei- 
ter. 


1.2.2 Bestimmung der Lage des Ferminiveaus 


Wie im letzten Abschnitt gezeigt wurde, ist das Ferminiveau von entscheidender Be- 
deutung bei der Berechnung der Ladungsträgerdichten. Im Folgenden sollen daher zwei 
Verfahren zur grafischen und rechnerischen Bestimmung der Lage des Ferminiveaus be- 
schrieben werden. 


Grafische Bestimmung der Lage des Ferminiveaus 
Im thermodynamischen Gleichgewicht ist ein Halbleiter elektrisch neutral, so dass unter 
der Annahme, dass alle Dotierungsatome Np, bzw. N, ionisiert sind, gilt 


qalpe-no+Nnp- Na] =0. (1.30) 


Die Größen po und no tragen wir nun im logarıthmischen Maßstab über der Energie W 
auf, wobei wir die bereits gefundenen Beziehungen (1.18) und (1.19) verwenden. Dabei 
ergeben sich Geraden mit der Steigung +1/kT. Addiert man zu diesen Kurven jeweils die 
Dotierungsdichte N4 bzw. Np, erhält man die gesamte negative bzw. positive Ladung. Da 
der Halbleiter elektrisch neutral ist, ist der Gleichgewichtszustand durch den Schnittpunkt 
der Kurven gegeben, der damit auch die Lage des Ferminiveaus festlegt, wie wir uns 
anhand des folgenden Beispiels veranschaulichen wollen. 


Beispiel 1.1 

Für den Fall eines n-Halbleiters mit Np = 10!° cm”? sowie Ny = 1,04x 10!° cm? 
und Nc = 2,8x 10!” cm soll die Lage des Ferminiveaus grafisch bestimmt wer- 
den. 

Wir tragen dazu die Kurven (1.18) und (1.19) auf und addieren zu der Kurve für 
po die Dichte der Dotieratome Np (Abb. 1.23). Der Schnittpunkt der beiden Kurven 
legt die Lage des Ferminiveaus fest, welches bei dem n-dotierten Halbleiter dicht 
an der Leitungsbandkante W- liest. Aus dem Diagramm ist weiterhin zu erkennen, 
dass eine Erhöhung der Dotierung zu einer weiteren Verschiebung des Ferminiveaus 
in Richtung Leitungsband führt. 
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Steigung Steigung 
1/KT -1/KT 





W, W, Wr We W 


Abb. 1.23 Durch logarithmisches Auftragen der Ladungsträgerdichten lässt sich die Lage 
des Ferminiveaus aus dem Schnittpunkt der Ladungskurven bestimmen 


S.m.1.L.E: 1.2_Ferminiveau 
nz 


Rechnerische Bestimmung der Lage des Ferminiveaus 
Zur rechnerischen Bestimmung der Lage des Ferminiveaus gehen wir von der Beziehung 


aus, die besagt, dass die Elektronendichte in einem n-Halbleiter im thermodynamischen 
Gleichgewicht der Dotierungsdichte entspricht. Die Löcherdichte bestimmt sich dann aus 
dem Massenwirkungsgesetz zu 


BE BER. (1.32) 
Pno = No — Np . ; 
Setzen wir dies ın (1.26) ein, erhalten wir 
I (1.33) 
N; 


Dies führt schließlich mit n,o = Np auf eine Beziehung zur Bestimmung der Lage des 
Ferminiveaus, abhängig von der Dotierungsdichte Np 
Np 


Wr -W; =kTln (7) (1.34) 
N; 
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Eine entsprechende Ableitung für p-Halbleiter führt auf 


Ppo = Na (1:35) 
2 
n“ 
no = = (1.36) 
N 
W--W =—kTm—. (1.37) 


N; 
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Merksatz 1.9 

Bei einem n-Halbleiter liegt das Ferminiveau um so näher an der Leitungsbandkan- 
te je höher die Dotierungsdichte Np ist. Umgekehrt liegt bei einem p-Halbleiter 
das Ferminiveau um so näher an der Valenzbandkante je stärker der Halbleiter mit 
Akzeptoratomen dotiert ist. 


1.3 Ladungsträgertransport, Strom 
1.3.1 Elektronen- und Löcherstrom 


Bewegen sich Elektronen oder Löcher ım Halbleiter, so wird Ladung transportiert und es 
fließt ein Strom 7. Handelt es sich bei den Ladungsträgern um Elektronen, so spricht man 
von einem Elektronenstrom /,„, bei Löchern entsprechend von einem Löcherstrom 7,. 
In Halbleitern ist es oft zweckmäßig, mit der auf den Leitungsquerschnitt A bezogenen 
Stromdichte j zu rechnen, für die gilt 


j=IJA. (1.41) 


Die Gesamtstromdichte setzt sich aus Elektronen- und Löcherstromdichte zusammen, so 


dass gilt: 
J = IhntJp!- (1.42) 


Die zum Stromfluss führende Teilchenbewegung kann dabeı verschiedene physikalische 
Ursachen haben. Im Folgenden unterscheiden wir zwischen dem durch Konzentrations- 
unterschiede hervorgerufenen Diffusionsstrom und dem durch ein elektrisches Feld ver- 
ursachten Driftstrom. 


1.3.2 _ Driftstrom 


Durch Anlegen eines elektrischen Feldes E wirkt auf freie Ladungsträger im Halblei- 
ter eine Kraft, so dass diese sich bewegen. Die Bewegungsrichtung ist dabei bei Lö- 
chern in Richtung des elektrischen Feldes und bei Elektronen entgegen der Feldrichtung 
(Abb. 1.25). 

Die Ladungsträger können sich allerdings nicht völlig ungehindert durch den Halb- 
leiter bewegen, sondern werden an dem Kristallgitter gestreut. Deshalb werden die 
Teilchen bei angelegtem elektrischen Feld nicht weiter beschleunigt, sondern bewe- 
gen sich mit einer konstanten mittleren Geschwindigkeit, die für kleine Feldstärken 
proportional der Feldstärke F£ ist. Die Proportionalitätskonstante ist die so genannte 
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Abb. 1.25 Durch das Anlegen eines elektrischen Feldes bewegen sich Ladungsträger im Halbleiter 


s.m.41.L.FE:1>3 Drift 
—E+- 


Ladungsträgerbeweslichkeit u, die für Elektronen in Silizium bei niedrigen Dotierun- 


gen einen Wert von etwa u, = 1350 cm? V!s-! und für Löcher einen Wert von etwa 
A» = 480 cm? V"! s”! bei Raumtemperatur besitzt. Für die Ladungsträgerdriftgeschwin- 


digkeit der Elektronen bzw. der Löcher gilt damit 


nel, (1.43) 
„Werluf: (1.44) 


Mit zunehmender Feldstärke werden die Ladungsträger immer stärker an dem Kristall- 
gitter und an Störstellen gestreut, so dass sie schließlich eine Sättigungsgeschwindig- 
keit v,., erreichen, die auch bei weiter zunehmender Feldstärke nicht überschritten wird 
(Abb. 1.26). 


Va,V 













n’ "p 
cms’ 
1 IT 
Elektronen 
6 
10 Löcher 
5 
10 
2 3 A E 
10 10 10 7 
Vcm 


Abb.1.26 Die Driftgeschwindigkeit von Elektronen und Löchern in Silizium steigt mit zunehmen- 
der elektrischer Feldstärke und geht für hohe Feldstärken gegen einen Sättigungswert 


Die Beweglichkeit u ist daher nicht konstant, sondern nimmt mit zunehmendem elek- 
trıschen Feld ab. Mit zunehmender Temperatur 7 und zunehmender Dotierungsdichte N, 
bzw. Nn nımmt die Beweglichkeit ebenso ab. 
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Der Driftstrom berechnet sich aus dem Produkt der Dichte und der Geschwindigkeit 
der transportierten Ladung. Für den Driftstrom der Elektronen erhalten wir also 


JDriftn = -qnv, , (1.45) 


wobei das Minuszeichen daher kommt, dass die Stromrichtung der Bewegungsrichtung 
der negativ geladenen Elektronen entgegengesetzt ist. Mit (1.44) führt dies schließlich auf 


JDrifin = gNUnE|. (1.46) 


Entsprechend erhalten wir für die Driftstromdichte der Löcher 


JDrift,p = 9PUpE |. (1.47) 


Die gesamte Driftstromdichte ist damit 


JDrift = JDrift,n + JDrift,p (1.48) 
= q |unn + pp] E (1.49) 
—=oR, (1.50) 
wobei der Ausdruck 
o=q|Ann + upp| (1.51) 


als die elektrische Leitfähigkeit o bezeichnet wird. Neben der Beweglichkeit der Ladungs- 
träger hängt die Leitfähigkeit also wesentlich von der Anzahl der freien Ladungsträger ab. 


Merksatz 1.10 

Der Driftstrom wird durch die Wirkung eines elektrischen Feldes auf Ladungsträger 
verursacht. Der Strom ist dabei proportional zu der Ladungsträgerdichte und der 
Ladungsträgerbeweslichkeit. 


1.3.3 _ Diffusionsstrom 


Frei bewegliche Teilchen in einem Volumen führen ständig eine thermische Bewegung 
aus. Sind die Teilchen ungleichmäßig im Raum verteilt, so führt dies zu einer Netto- 
bewegung, da im Mittel mehr Teilchen aus dem Gebiet höherer Teilchendichte in das 
Gebiet niedriger Teilchendichte gelangen als umgekehrt. Diese Diffusionsbewegung hat 
also einen Teilchenstrom in Richtung abnehmender Teilchendichte zur Folge und wirkt 
somit Konzentrationsunterschieden entgegen, wie ın Abb. 1.27 gezeigt. Dabei ist es für 
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den Diffusionsvorgang unerheblich, ob die Teilchen geladen sind oder nicht, da dieser 
allein auf thermischen Effekten beruht. 


t=1o: t=t, t=t5: 


oo o IT 0o0>0> 07 o o oO 
oO o—— > o> oO 

o 0 oO— oO 0 o0— oO ° ® oO 
oO 0 0— oO 0-0 oO oO ° 


| | n 
0 LX 0 LX 0 


L X 


Abb. 1.27 Ein Konzentrationsunterschied verursacht eine Diffusionsbewegung in Richtung abneh- 
mender Konzentration 


S.m.1.L.E: 1.3_Diffusion 
nz 


Handelt es sich bei den Teilchen, die sich aufgrund von Diffusion bewegen, um Elek- 
tronen oder Löcher in einem Halbleiter, wird Ladung transportiert und es fließt ein elek- 
trischer Strom, der Diffusionsstrom, der proportional zu dem Gradienten der Ladungsträ- 
gerverteilung ist. Für die Diffusionsstromdichte der Elektronen erhält man 


dn 
Jbitn = qD, 7 (1.52) 
x 
mit dem Diffusionskoeffizienten der Elektronen D,, der über die so genannte Einstein- 
Beziehung 
kT 
D,= ze (>) 


mit der Temperatur und der Ladungsträgerbeweglichkeit verknüpft ist. Entsprechend gilt 
für die Diffusionsstromdichte der Löcher 


d 
JDit,p = -4D, (1.54) 
mit Er 


Die unterschiedlichen Vorzeichen in den Gleichungen für Löcher- und Elektronenstrom 
kommen daher, dass bei gleicher Richtung der Teilchenstromdichte die Richtung des 
elektrischen Stromes wegen der entgegengesetzten Ladung von Löchern und Elektronen 
ebenfalls entgegengesetzt ist. Damit erhalten wir schließlich die für die gesamte Elektro- 


nenstromdichte 
dn 


rn (1.56) 


Jn = gUnnE+gqgD, 


26 1 Grundlagen der Halbleiterphysik 


und entsprechend für die Löcherstromdichte 


dp 
Jp = dMpPE — gDp 7, 032) 


Merksatz 1.11 

Der Diffusionsstrom wird durch Konzentrationsunterschiede der Ladungsträger- 
dichte verursacht und ist unabhängig von dem elektrischen Feld. Der Strom ist 
proportional dem Gradienten der Ladungsträgerdichte und dem Diffusionskoeffi- 
zıenten. 


1.3.4 Bänderdiagramm bei Stromfluss 


Zum Abschluss dieses Abschnittes wollen wir noch den Ladungstransport im Bänderdia- 
gramm betrachten. Wir hatten das Bänderdiagramm bisher lediglich für Fall des thermo- 
dynamischen Gleichgewichtes untersucht. Nun wenden wir uns dem allgemeinen Fall zu, 
bei dem durch den Halbleiter ein Strom fließt. Dazu betrachten wir als Beispiel einen ho- 
mogenen, n-dotierten Halbleiter. Zunächst liege an dem Halbleiter keine Spannung an, so 
dass auch kein Strom durch den Halbleiter fließt. Trägt man das Bänderdiagramm über 
dem Ort x auf, ergibt sich damit der in Abb. 1.28 gezeigte Verlauf, wobei Randeffekte an 
den Kontakten nicht berücksichtigt sind. 





Abb. 1.28 Das Ferminiveau eines Halbleiters ohne angelegte Spannung verläuft horizontal 


In dem Bänderdiagramm ist zusätzlich die Spannung U(x) eingetragen, die sich 
als Potenzialdifferenz zwischen zwei Punkten entlang des Halbleiters ergibt, wobei als 
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Bezugspunkt der rechte Rand des Halbleiters gewählt wurde. Das Potenzial © ist dabei 
mit der Energie über die Beziehung 


W=-g® (1.58) 


verknüpft. Verlaufen also die Energiebänder entlang des gesamten Halbleiters auf einer 
Höhe, so fällt entlang des Halbleiters keine Spannung ab und es fließt auch kein Strom 
I. Legen wir nun eine Spannung Upr > O an den Halbleiter, kommt es gemäß (1.58) 
zu einer Absenkung der Energiebänder an der Stelle höheren Potenzials gegenüber der 
Stelle niedrigeren Potenzials. Damit erhält man den in Abb. 1.29 dargestellten Verlauf der 
Energiebänder, bei dem diese nicht mehr horizontal verlaufen! . 





Abb. 1.29 Durch das Anlegen einer Spannung verschiebt sich das Bänderdiagramm und die Elek- 
tronen wandern in Richtung niedrigerer Energie 


S.m.i.L.E: 1.3_Ladungstransport 
—- 


Da die Ladungsträger stets versuchen, den Zustand niedrigster Energie anzunehmen, 
streben die Elektronen ım Bänderdiagramm nach unten. Wegen der schräg verlaufenden 
Bandkanten führt dies in dem Beispiel zu einer Ladungsträgerbewegung durch den Halb- 
leiter von rechts nach links und damit zu einem Strom /. Die Bewegung der Ladungsträger 
erfolgt dabei durch das elektrische Feld ım Halbleiter aufgrund der angelegten Spannung. 

Wir können damit festhalten, dass für den Fall, dass das Ferminiveau in einem Halb- 
leiter horizontal verläuft, kein Strom durch den Halbleiter fließt. Weiterhin gilt, dass das 


! Auch wenn der Begriff des Ferminiveaus nur im thermodynamischen Gleichgewicht sinnvoll ist, 
werden wir der Anschaulichkeit halber das Ferminiveau auch bei Störungen des Gleichgewichts als 
Bezugsgröße verwenden. 
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Anlegen einer Spannung zwischen zwei Punkten eines Halbleiters zu einer Verschiebung 
des Ferminiveaus zwischen den beiden Punkten gemäß (1.58) führt. 


Merksatz 1.12 

Bei einem Halbleiter im thermodynamischen Gleichgewicht verläuft das Fermini- 
veau horizontal. Durch Anlegen einer Spannung an den Halbleiter verschieben sich 
ım Bänderdiagramm die Punkte höheren Potenzials gegenüber den Punkten niedri- 
geren Potenzials nach unten. 


1.4 _ Ausgleichsvorgänge im Halbleiter 
1.4.1 Starke und schwache Injektion 


Wird das thermodynamische Gleichgewicht in einem Halbleiter gestört, so versucht der 
Halbleiter, den Gleichgewichtszustand wıeder herzustellen. Die dabei ablaufenden Aus- 
gleichsvorgänge sollen dabei anhand mehrerer Beispiele beschrieben werden. 


Schwache Injektion 

Bei Störungen des thermodynamischen Gleichgewichts unterscheidet man zwischen 
schwacher und starker Injektion. Im Fall der schwachen Injektion gilt, dass die Miı- 
noritätsträgerdichte sehr klein gegenüber der Majoritätsträgerdichte ist und dass die 
Abweichung der Majoritätsträgerdichte von dem Gleichgewichtswert sehr gering ist. Im 
Fall eines n-Typ Halbleiters gilt also bei schwacher Injektion 


Anno und n,> Pn- (1.59) 


Starke Injektion 
Bei starker Injektion liegen sowohl die Majoritätsträgerdichte als auch die Minoritätsträ- 
gerdichte deutlich über den Gleichgewichtswerten und es gilt im Fall des n-Typ Halblei- 
ters 

An pn und n„>Np. (1.60) 


Die drei Fälle thermodynamisches Gleichgewicht, schwache und starke Injektion sınd 
in Abb. 1.30 nochmals dargestellt. 

Bei den folgenden Ableitungen werden wir dabei stets den Fall der schwachen In- 
jektion betrachten, so dass die oben angegebenen Näherungen (1.59) verwendet werden 
können. 
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Abb.1.30 Darstellung der Trägerdichten im thermodynamischen Gleichgewicht sowie für die Fälle 
schwache und starke Injektion 


Überschussladungsträgerdichten 

Statt der absoluten Ladungsträgerdichten n und p ist es oftmals zweckmäßig, die Ab- 
weichungen der Ladungsträgerdichten von ihren jeweiligen Gleichgewichtswerten zu be- 
trachten. Diese bezeichnet man als Überschussladungsträgerdichten n’ und p’, die wie 
folgt definiert sind: 


n=n-no (1.61) 
pP=Pp-po: (1.62) 


Da bei homogener Dotierung auch die Gleichgewichtsträgerdichten ortsunabhängig sınd, 
gilt insbesondere 


dn dn dp dp 
sowie 4 din! 4 dp! 
n n p p 
— = — .o--—. 1.64 
dt dt Ber dt dt en 


1.4.2 Die Kontinuitätsgleichung 


Die zentrale Gleichung zur Berechnung von Ausgleichsvorgängen ım Halbleiter ist die so 
genannte Kontinuitätsgleichung. Die Aussage dieser Gleichung ist, dass eine Änderung 
der Ladungsträgerdichte in einem bestimmten Volumen nur dadurch erfolgen kann, dass 
entweder die Zahl der in das Volumen hineinfließenden Ladungsträger ungleich der Zahl 
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der hinausfließenden Ladungsträger ist oder aber Ladungsträger innerhalb des betrachte- 
ten Volumens generiert werden bzw. rekombinieren (Abb. 1.31). 





Abb.1.31 In einem begrenzten Volumen kann sich die Ladungsträgerdichte durch Zu- bzw. Abfluss 
oder durch Generation bzw. Rekombination von Ladungsträgern ändern 


Betrachten wir ein Volumen mit der Querschnittsfläche A und der Länge dx, so erhal- 
ten wir demnach als Ausdruck für die Änderung der Elektronenzahl im Volumen Adx 


in) int — 
nn 


on 


— Adx = A | +(G - R) Adx (1.65) 


or 
Für kleine dx können wir die Gleichung in Differenzialschreibweise ausdrücken, d.h. 


on 1d0jn 
— =-— +G-R. 1.66 
ot q0x < 2) 


Analog erhält man für die Löcherdichte den Ausdruck 


op 197, 
Ti (1.67) 
Die Kontinuitätsgleichungen für Halbleiter beschreiben demnach den Zusammenhang 
zwischen Strömen und den Teilchendichten. Sie gelten auch, wenn kein thermodynamı- 
sches Gleichgewicht vorliegt. In den folgenden Abschnitten werden wir daher dıe Kon- 
tinuitätsgleichung verwenden, um Ausgleichsvorgänge ım Halbleiter nach Störungen des 
thermodynamischen Gleichgewichts zu untersuchen. Dazu werden wir drei einfache Ge- 
dankenexperimente durchführen, deren Ergebnisse wir bei der späteren Ableitung der 
Gleichungen elektronischer Bauelemente benötigen. 


Merksatz 1.13 

Eine Änderung der Ladungsträgerdichte im Halbleiter erfolgt entweder durch Zu- 
oder Abfluss von Ladungsträgern oder durch Generation bzw. Rekombination. Der 
Zusammenhang wird durch die Kontinuitätsgleichung beschrieben. 
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1.4.3 Temporäre Störung des Gleichgewichts 


Injektion von Minoritäts- und Majoritätsträgern 

Wir betrachten einen n-Silizium Halbleiter, bei dem die Generationsrate durch Licht- 
einstrahlung zunächst erhöht wurde und die Lichtquelle dann zur Zeit r = 0 wieder 
abgeschaltet wird (Abb. 1.32). Es gelte schwache Injektion. Gesucht ist der zeitliche Ver- 
lauf der Ladungsträgerdichten nach dem Abschalten der Lichtquelle. Dabei gilt wegen der 
paarweisen Generation bzw. Rekombination der Ladungsträger, dass die Überschussträ- 
gerdichten n’ = n„ — n„o und p’ = pn — Pno Während des gesamten Experiments stets 
gleich groß sind. 


Licht 





ZN MEN SL 
n-Halbleiter 


Abb. 1.32 Versuchsanordnung, bei der das thermodynamische Gleichgewicht eines Halbleiters 
durch Bestrahlung mit Licht gestört wird 


S.m.i.L.E: 1.4_Temporäre Störung des TGG 


Zur Berechnung gehen wir von der Kontinuitätsgleichung (1.67) aus und ersetzen dort 
zunächst den Ausdruck G — R durch (1.1) und (1.2), d.h. 


G-R=G-rnp. (1.68) 


Drücken wir darin die Trägerdichten n und p durch die Überschussträgerdichten (1.61) 
und (1.62) aus, so erhalten wir 


G-R=G-r(m+n)(p+Pp). (1.69) 
Ausmultiplizieren dıeser Beziehung führt auf 
G-R=G-rnop -rnop -rn"p—rnp. (1.70) 


Da sich die ersten beiden Terme auf der rechten Seite dieser Gleichung definitionsgemäß 
aufheben und die letzten beide Terme wegen der Annahme der schwachen Injektion ver- 
nachlässigbar sind, erhält man die einfache Beziehung 

1 


Geo, (1.71) 
%p 
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wobei wir den Ausdruck rn. mit 1/7, abgekürzt haben. Da kein Strom durch den Halblei- 
ter fließt, ist dj/dx = 0 und wir erhalten schließlich mit der Kontinuitätsgleichung (1.67) 
fürt >0O 





dp 1 
=G-R=-p , 1.72 
dt Ei m 


Da sich die Ladungsträgerdichten und die Überschussladungsträgerdichten nur um den 
konstanten Gleichgewichtswert unterscheiden, gilt zudem 











dp dp, 
= 1.73 
dt dt . 
und man erhält die einfache Differentialgleichung 
dp, N, 
ul. 1.74 
dt T Pr on 


welche den Ausgleichsvorgang beschreibt. Die Lösung der Differentialgleichung lautet 


7,0 = 0,0 (-—) | 179 


pP 


Der Ausgleichsvorgang wird also durch eine abklingende Exponentialfunktion beschrie- 
ben (Abb. 1.33). Die Zeitkonstante 7,, mit der der Ausgleich erfolgt, ist ein Maß dafür, wie 
lange es dauert, bis die überschüssigen Ladungsträger rekombiniert sind. Man bezeichnet 
z, daher auch als die Lebensdauer der Minoritätsladungsträger, d.h. in diesem Fall der 
Löcher. 

Anschaulich lässt sich dieses Verhalten dadurch erklären, dass durch die erhöhten Trä- 
gerdichten die Rekombinationsrate R gemäß (1.2) größer als die Generationsrate G wird, 
was solange zu einer Abnahme der Trägerdichten führt, bis das Gleichgewicht wieder her- 
gestellt ist. Umgekehrt gilt, dass bei einer Unterschreitung der Gleichgewichtsdichten die 
Rekombinationsrate R abnimmt, so dass R < G ist und demzufolge Ladungsträgerpaare 
bis zur Wiederherstellung des Gleichgewichtszustandes generiert werden (Abb. 1.34). 


ı 


Pn 
Pn(0) 


R>G 


% 


Abb. 1.33 Ausgleichsvorgang nach einer Störung des thermodynamischen Gleichgewichts durch 
Erhöhung der Trägerdichten. Der Ausgleich erfolgt mit der Minoritätsträgerlebensdauer als Zeit- 
konstante 
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Abb. 1.34 Ausgleichsvorgang nach einer Störung des thermodynamischen Gleichgewichts durch 
Verringerung der Trägerdichten 


Merksatz 1.14 

Weichen Elektronen- und Löcherdichte im Halbleiter durch eine äußere Störung von 
ihren Gleichgewichtswerten ab, so stellt sich das thermodynamische Gleichgewicht 
durch Generation bzw. Rekombination von Ladungsträgern nach Beendigung der 
Störung wieder ein. Die den Ausgleichsvorgang beschreibende Zeitkonstante ist die 
Minoritätsträgerlebensdauer. 


Injektion von Minoritätsladungsträgern 

Wir betrachten einen p-Halbleiter, bei dem das thermodynamische Gleichgewicht gestört 
wird, indem ab der Zeit t = 0 dauerhaft Minoritätsladungsträger, also Elektronen injiziert 
werden (Abb. 1.35). Gesucht ist wieder der zeitliche Verlauf der Überschussdichten p’ 
und n’ im Halbleiter. 





NIT GG 
p-Halbleiter 


Abb.1.35 Versuchsanordnung, bei der die Ladungsneutralität in einem Halbleiter durch ausschließ- 
liche Injektion von Minoritätsträgern gestört wird 


Im Gegensatz zu dem letzten Experiment, bei dem der Halbleiter wegen der paarwei- 
sen Generation bzw. Rekombination der Ladungsträger nach außen stets neutral blieb, 
wird hier die Neutralität wegen der Injektion von nur einer Ladungsträgerart zunächst ge- 
stört. Dadurch entsteht ein großes elektrisches Feld, welches zu einem Löcherstrom und 
einem Anstieg der Löcherdichte im Halbleiter führt, solange bis die Neutralität wieder 
hergestellt ist. Dieser Ausgleich geschieht innerhalb der so genannten dielektrischen Re- 
laxationszeit z; x 10”!? s, die sehr viel kleiner ist als die Trägerlebensdauer, so dass sich 
der in Abb. 1.36 gezeigte Verlauf der Überschussträgerdichten im Halbleiter ergibt. 
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Abb. 1.36 Der Ausgleich eines Ladungsungleichgewichtes erfolgt sehr schnell innerhalb der di- 
elektrischen Relaxationszeit 


Dies bedeutet, dass bei einer Störung des thermodynamischen Gleichgewichts durch 
Injektion von ausschließlich Minoritätsträgern sich aus Gründen der Ladungsneutralität 
sofort die Majoritätsträgerdichte anpasst, so dass n’ = p’ gilt. Der sich dann einstellende 
Zustand entspricht damit praktisch dem oben beschriebenen Fall der gleichzeitigen Injek- 
tion von Minoritäts- und Majoritätsträgern. 


Merksatz 1.15 
Störungen der Neutralität im Halbleiter gleichen sıch innerhalb der dielektrischen 
Relaxationszeit aus. 


1.4.4 Lokale Störung des Gleichgewichts 


In einem weiteren Experiment stören wir das thermodynamische Gleichgewicht ım Halb- 
leiter, indem wir am Rand (x = 0) einer n-Sı Halbleiterprobe gleichzeitig Löcher und 
Elektronen injizieren (Abb. 1.37). Es liege schwache Injektion vor. Gesucht ist der Ver- 
lauf der Ladungsträger im stationären Fall, d.h. für 0/01 =. 


ed 
c oo > n-Halbleiter 
—— 


x=0 w 


Metallkontakt 





Abb. 1.37 Versuchsanordnung, bei der Ladungsträger lokal in einen Halbleiter injiziert werden 
S.m.i.L.E: 1.4_Lokale Störung des TGG 


Da sowohl Elektronen als auch Löcher in die Probe injiziert werden, fließt sowohl ein 
Elektronen- als auch ein gleichgroßer, aber entgegengesetzt gerichteter Löcherstrom, so 


1.4 Ausgleichsvorgänge im Halbleiter = 


dass gilt: 
h=-Jp: (1.76) 


Damit ist der Gesamtstrom im Halbleiter 
Jsges = nt) 0; (1.77) 


Wir wollen nun das Verhalten der Minoritätsladungsträger untersuchen. Dazu stellen 
wir die Kontinuitätsgleichung für die Löcher auf und erhalten aus (1.67) mit (1.71) und 
o/dt = 0 

l:d} . 
De a (1.78) 
Gar © 
Die Löcherstromdichte j, hat sowohl einen feldabhängigen Drift- als auch einen Diffusi- 
onsanteil. Um das elektrische Feld zu bestimmen, setzen wir in (1.76) die Gleichungen für 
die Elektronen- und Löcherstromdichte (1.56) und (1.57) ein und lösen diese nach dem 
elektrischen Feld E auf. Dies führt auf 


u pn, r_p (1.79) 
Up Pat Kun | Fax "dx | 


Damit ergibt sich schließlich für die Löcherstromdichte 7, 


q dpn dn, dpn 
= —— —— - D,—- | - _—, 1.80 
me En | erdr dx | op ax cn 


Der erste Term auf der rechten Seite verschwindet für den Fall schwacher Injektion, da 
hier p, «X n„ gilt und wir erhalten somit 


dpn 
need, 2, (1.81) 
X 


Dies bedeutet, dass bei den Minoritätsladungsträgern der Driftstrom gegenüber dem Dif- 
fusionsstrom vernachlässigbar ist. Diese wichtige Erkenntnis werden wir uns später bei 
der Berechnung der Ströme in Halbleiterbauelementen zunutze machen. 

Um den Verlauf der Ladungsträger über dem Ort zu bestimmen, setzen wir (1.81) in 
(1.78) ein und erhalten damit eine Differenzialgleichung für die Überschusslöcherdichte 
im Halbleiter 





d’p p' 
D ze), 1.82 
P dx? © ( 


Dabei gilt am rechten Rand der Probe 


p,(w) =0, (1.83) 
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da durch den Metallkontakt thermodynamisches Gleichgewicht erzwungen wird. Bezeich- 
nen wir die Dichte der injizierten Überschussladungsträger am linken Rand mit p/,(0), so 
erhalten wir als Lösung der Differenzialgleichung 











exp (=) — exp (- =) 
P,%&) = u) — I — — (1.84) 
exp 2) _ exp (-2) 

sinh (%*) 
= — (1.85) 

sinh (2) 

Den Ausdruck 

Is =s/ Di (1.86) 


bezeichnet man als die so genannte Diffusionslänge der Löcher. Wir wollen die Lösung 
nun für zwei wichtige Spezialfälle betrachten, den Fall langer Abmessungen und den Fall 
kurzer Abmessungen des Halbleiters. 


Lösung für den Fall langer Abmessungen 
Ist die Länge des Halbleiters groß gegenüber der Diffusionslänge, d.h. w > L,, verein- 
facht sich die Lösung zu 


P„(x) = pP, (0) exp (-z) (1.87) 


pP 


wie ın Abb. 1.38 dargestellt ist. 


Pn 


p„(0) 


0 L, w X 


Abb. 1.38 Bei einer lokalen Störung des thermodynamischen Gleichgewichts klingt die Störung 
mit einer Exponentialfunktion mit zunehmender Entfernung vom Ort der Störung ab 


Nach (1.81) bedeutet die abnehmende Steigung der Löcherdichte, dass auch der Lö- 
cherstrom mit zunehmendem Abstand von dem Rand x = 0 des Halbleiters geringer 
wird. Dies lässt sich anschaulich dadurch erklären, dass die bei x = 0 injizierten Elek- 
tronen und Löcher auf ihrem Weg durch den Halbleiter miteinander rekombinieren und 
daher mit zunehmendem Abstand vom Rand immer weniger Ladungsträger übrig blei- 
ben. Die Diffusionslänge ZL, ist also ein Maß dafür, wie weit sich ein Ladungsträger im 
Halbleiter im Mittel bewegen kann, bevor er rekombiniert. 


Literatur 37 


Lösung für den Fall kurzer Abmessungen 
Ist die Länge des Halbleiters klein gegenüber der Diffusionslänge, d.h. w « L,, erhält 
man als Lösung näherungsweise eine Gerade 


pP, (x) = p},(0) (\ — —) (1.88) 


wie ın Abb. 1.39 dargestellt ist. 


Pn 


p„(0) 


0 w X 


Abb. 1.39 Bei kurzen Halbleitern klingt eine lokale Störung des thermodynamischen Gleichge- 
wichts mit einer Geraden ab 


Bei einer lokalen Störung des thermodynamischen Gleichgewichts wird der Verlauf 
der Überschussladungsträgerdichten also durch eine Exponentialfunktion beschrieben, die 
mit zunehmender Entfernung vom Ort der Störung immer weiter abklingt. Sind die Ab- 
messungen des Halbleiters kurz gegenüber der Diffusionslänge der Minoritätsträger, kann 
die Exponentialfunktion durch eine Gerade angenähert werden. Dies bedeutet mit (1.81), 
dass der Löcherstrom entlang des Halbleiters konstant ist. Anschaulich heißt dies, dass 
der Halbleiter so kurz ist, dass praktisch keine Ladungsträger ın dem Halbleiter rekombi- 
nieren, sondern vielmehr alle Ladungsträger den rechten Rand bei x = w erreichen. 


Merksatz 1.16 

Bei einer lokalen Störung des thermodynamischen Gleichgewichts klingt die Stö- 
rung mit zunehmendem Abstand vom Ort der Störung ab. Die Abklingkonstante ist 
die Minoritätsträgerdiffusionslänge. 
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Diode 


2.1 Aufbau und Wirkungsweise der Diode 
2.1.1 Diode im thermodynamischen Gleichgewicht 


Die Diode ist ein Bauelement mit zwei Elektroden, dessen Widerstand sehr stark von 
der Polarität der angelegten Spannung abhängt. Die Diode kann daher als Gleichrichter 
oder als elektrischer Schalter eingesetzt werden. Neben Metall-Halbleiter-Dioden, den so 
genannten Schottky-Dioden, ist die pn-Diode die häufigste Realisierungsform. Letztere 
besteht aus einem n-dotierten Gebiet, der Kathode (K), und einem p-dotierten Gebiet, der 
Anode (A), so dass man häufig auch von einem pn-Übergang spricht (Abb. 2.1a). 


x=0 


Abb. 2.1 Schnittbild einer pn-Diode (a) und vereinfachte eindimensionale Darstellung des pn- 
Übergangs (b) 


Der Name Diode leitet sich dabei von dem griechischen Wort diodos für Übergang 
ab. Da solche Übergänge in praktisch allen Halbleiterbauelementen vorkommen, ist die 
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Kenntnis der Funktionsweise der Diode Voraussetzung für das Verständnis anderer Bau- 
elemente wıe dem Bipolartransistor und dem Feldeffekttransistor. 

Das Verhalten eines pn-Übergangs lässt sich erklären, wenn man in einem Gedanken- 
experiment ein p- und ein n-dotiertes Gebiet zusammenbringt, wobei wır im Folgenden 
von der vereinfachten eindimensionalen Struktur (Abb. 2.1b) ausgehen. Wegen der un- 
terschiedlichen Ladungsträgerkonzentrationen im p- und im n-dotierten Gebiet und den 
damit verbundenen Konzentrationsgradienten an dem Übergang bei x = 0 entsteht zu- 
nächst eine Diffusionsbewegung von Elektronen in Richtung des p-Gebietes und von 
Löchern in Richtung des n-Gebietes (vgl. Abschn. 1.3.3). Durch das Abwandern der 
Elektronen entsteht am linksseitigen Rand des n-Gebietes ein Bereich mit sehr niedri- 
ger Elektronenkonzentration. Die ortsfesten, positiv ionisierten Donatoratome werden in 
diesem Bereich also nicht mehr neutralisiert, so dass der Halbleiter hier positiv geladen ist. 
Entsprechendes gilt am rechtsseitigen Rand des p-Gebietes, wo durch die abwandernden 
Löcher wegen der ionisierten Akzeptoratome ein negativ geladener Bereich entsteht. Den 
von beweglichen Ladungsträgern weitgehend ausgeräumten Bereich nennt man Raum- 
ladungszone. Die Ladung der dort vorhandenen, nicht kompensierten Dotierungsatome 
führt zu einem elektrischen Feld, welches vom n-Gebiet zum p-Gebiet zeigt. Dies bewirkt 
eine Driftbewegung der Ladunsgsträger (vgl. Abschn. 1.3.2), die der Diffusionsbewegung 
jeweils entgegengerichtet ist (Abb. 2.2). 


neutrales Gebiet Raumladungszone neutrales Gebiet 


> 99999 


++ + ++ Hr Hr 





p-Gebiet x=0 n-Gebiet 


Abb. 2.2 In der Nähe des pn-Übergangs entsteht ein Bereich, in dem praktisch keine freien La- 
dungsträger (®, ©), sondern nur die ortsfesten ionisierten Dotieratome (—, +) vorhanden sind. In 
dieser so genannten Raumladungszone heben sich die Drift- und die Diffusionsströme gegenseitig 
auf 


S.m.i.L.E: 2.1_pn-Übergang 
-F 


Im thermodynamischen Gleichgewicht stellt sich nun ein Zustand ein, in dem die 
Driftströme von den Diffusionsströmen jeweils kompensiert werden, so dass effektiv kein 
Ladunsgstransport erfolgt. In den neutralen Gebieten der Diode kompensieren sich daher 
die Ladungen der freien Ladungsträger und der Dotieratome, in der Raumladungszone 
bleibt als Nettoladung die Ladung der Dotieratome. Damit ergeben sich die in Abb. 2.3 
gezeigten Verläufe von Raumladungsdichte o, elektrischem Feld F, Potenzial © und der 
Ladungsträgerverteilung. Die Größen —x, und x, geben dabei die Ausdehnung der Raum- 
ladungszone in das p- bzw. in das n-Gebiet an. 
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Raumladungszone 





Abb. 2.3 Da die ionisierten Dotieratome im Bereich der Raumladungszone nicht durch freie La- 
dungsträger kompensiert werden, entsteht dort ein elektrisches Feld und eine Spannung 


S.m.i.L.E: 2.1_Raumladungszone 
—- 


Zur Berechnung der sich einstellenden Spannung 9; zwischen p- und n-Gebiet geht 
man davon aus, dass sich Diffusions- und der Driftstrom im thermodynamischen Gleich- 
gewicht jeweils kompensieren. Für den Elektronenstrom gilt somit 


In.Dift + In.pritt = 0. (2.1) 
Aus j„ = 0 folgt mit (1.56) 
dn 
7 = 4HnnE + qgDn ll (2.2) 
x 
Damit erhält man für das elektrische Feld 
D.d kT 
Ed=-- U, mtD,=u,. (2.3) 
Hn N q 
Die Integration dieser Gleichung führt dann auf die Spannung &; über dem Übergang 
Nn 
kT fdn 
DD; = — | — (2.4) 
q n 
Np0 
RE 
m. (2.5) 


q N 20 
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Ersetzen wir nun noch die Ladungsträgerdichten n,o und n,o durch (1.7) und (1.11), also 


2 





N: 
N„o=Np, Nw=—, (2.6) 
no D pO N4 
erhalten wir schließlich 
kT. NıND 
D; Be In > N 
q n; 


Über dem pn-Übergang liegt also eine Spannung, das so genannte Diffusionspotenzial. 
Diese Spannung liegt typischerweise im Bereich von 0,6...0,7V. Den Ausdruck KT/q 
bezeichnet man als Temperaturspannung Ur 
kT 
UT=—, (2.8) 
q 

die bei Raumtemperatur etwa bei 26 mV liest. Durch Umformen von (2.5) erhält man für 
die Elektronendichte im p-Gebiet 


Np0 = Nno exp (- 9) (2.9) 


Analog ergibt sıch für die Löcherdichte im n-Gebiet der Ausdruck 


Pro = Ppo Exp (- 9) | (2.10) 


Die letzten beiden Ausdrücke verknüpfen die Trägerdichten mit der Spannung über dem 
pn-Übergang und werden daher im Folgenden zur Ableitung der Diodengleichung be- 
nutzt. 


Merksatz 2.1 

Durch das Zusammenbringen eines p- und eines n-Halbleiters entsteht an der Grenz- 
schicht ein von freien Ladungsträgern ausgeräumter Bereich, die Raumladungszone. 
Die durch den Konzentrationsgradienten verursachte Diffusionsbewegung von La- 
dungsträgern wird dabei von der durch das elektrische Feld der Raumladungszone 
hervorgerufenen Driftbewegung kompensiert. 


2.1.2 Diode bei Anlegen einer äußeren Spannung 


Diode bei kurzgeschlossenem p- und n-Gebiet 
Wir wollen nun die Diodenstruktur untersuchen, wenn von außen eine Spannung U,,, über 
die Diode angelegt wird. Zunächst soll der in Abb. 2.4, links, dargestellte Fall betrachtet 
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werden, dass das p- und das n-Gebiet über einen metallenen Leiter miteinander kurzge- 
schlossen sınd. Die Diffusionsspannung 9; führt dabei nicht zu einem Stromfluss, da sıch 
an den beiden Metall-Halbleiter-Übergängen, ähnlich wie an dem pn-Übergang, so ge- 
nannte Kontaktspannungen aufbauen und die Summe aller Spannungen gleich null sein 
muss. Im Fall des Kurzschlusses gilt also 


+ Pk +Pm-9B =0. (2:11) 

Die Kontaktspannungen und die Spannung 9; heben sich also gerade auf, d.h. 
Id t+Pm=P;. 2:12) 
Bei U,„ = 0 liegt demnach an dem pn-Übergang die Spannung ®; an. Eine Änderung 
der äußeren Spannung U,,„ führt dann, da die Metall-Halbleiter-UÜbergänge sehr nieder- 


ohmig sind, zu einer entsprechenden Änderung der Spannung #; über dem pn-Übergang 
(Abb. 2.4, rechts). 





ur D_ De Dr D-Un De 
In=0 | 
p-Gebiet n-Gebiet p-Gebiet n-Gebiet 
x=0 x=0 
IN 
I, 
U 


Abb. 2.4 Ohne von außen angelegte Spannung heben sich die Kontaktspannungen und das Dif- 
fusionspotenzial gerade auf. Eine zusätzliche Spannung U,, führt dann zu einer entsprechenden 
Änderung der effektiv über dem Übergang liegenden Spannung 


Wir werden nun die beiden Fälle betrachten, dass von außen eine positive Spannung, 
d.h. U,„ > O V und eine negative Spannung, d.h. U,, < O V an die Diode gelegt wird. 


Diode in Durchlasspolung 

Durch Anlegen einer Spannung U,„ > O V an die Diode verringert sich die effektive Span- 
nung über der Raumladungszone und damit das elektrische Feld. Die Driftbewegung der 
Ladungsträger wird damit schwächer und die Diffusion dominiert. Es gelangen also Elek- 
tronen durch die Raumladungszone bis in das neutrale p-Gebiet und entsprechend Löcher 
ins neutrale n-Gebiet, wo sie jeweils mit den dortigen Majoritätsträgern rekombinieren 
(Abb. 2.5). Diese werden aus den neutralen Gebieten nachgeliefert, was einem Stromfluss 
Ip entspricht. Je größer die Spannung U,,„, um so mehr Ladungsträger diffundieren über 
den Übergang und um so größer wird der Strom /p. 
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Abb.2.5 Bei in Durchlassrichtung angelegter Diodenspannung verringert sich das elektrische Feld 
über dem Übergang und die Diffusion von Ladungsträgern wird nicht mehr durch das elektrische 
Feld kompensiert. Die ortsfesten, ionisierten Dotieratome sind hier und im Folgenden nicht mehr 
eingezeichnet 


Diode in Sperrpolung 

Wird eine Spannung U,„ < O0 an die Diode gelegt, erhöht sich die Spannung über dem 
pn-Übergang und damit auch das elektrische Feld. Es dominiert nun die Driftbewegung 
der Ladungsträger, durch die Minoritätsträger durch die Raumladungszone transportiert 
werden (Abb. 2.6). Wegen der geringen Minoritätsträgerdichten ist der Strom /p jedoch 
sehr klein. 





Abb.2.6 Bei in Sperrrichtung angelegter Diodenspannung vergrößert sich das elektrische Feld über 
dem Übergang und die Ladungsträger bewegen sich ausschließlich durch Drift über den Übergang 


S.m.i.L.E: 2.1_Diode 


2.2 Ableitung der Diodengleichung 
2.2.1 Diode mit langen Abmessungen 
Nachdem wir das Verhalten des pn-Übergangs bei Anlegen einer Spannung qualitativ un- 


tersucht haben, wollen wir nun eine Gleichung ableiten, die den Zusammenhang zwischen 
Diodenstrom und angelegter Spannung quantitativ beschreibt. Dazu setzen wir schwache 
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Injektion voraus und nehmen an, dass in der Raumladungszone keine Generation bzw. Re- 
kombination von Ladungsträgern stattfindet. Ebenso vernachlässigen wir den ohmschen 
Spannungsabfall über den Kontakten und den neutralen Bahngebieten. Unter dieser Vo- 
raussetzung gilt, dass eine von außen an die Diode angelegte Spannung U,, zu einer 
entsprechenden Änderung der Spannung über dem Übergang führt. Die Gleichung (2.10) 
für die Teilchendichte kann damit um die von außen angelegte Spannung erweitert werden 
und wır erhalten 


Pu(&n) = pmexp | (Bi - Upm)| - 2.13) 


Ersetzen wir p,o mit Hilfe von (2.10), ergibt sich 


Pn(&Xn) = Pop (7, Up) (2.14) 


Weiterhin drücken wir die Ladungsträgerdichten durch die Überschussladungsträgerdich- 
ten 


Pn &n) = Pn(Xn) — Pno (2.15) 
aus, was auf 


PL) = Pro [exp (7 Upn) 2 | (2.16) 


führt. D. h. das Anlegen einer positiven Spannung U,, an die Diode bewirkt eine Erhöhung 
der Minoritätsträgerdichten an den Rändern der Raumladungszone. Da aus Neutralitäts- 
sründen die Majoritätsträgerdichten ebenfalls ansteigen (vgl. Abschn. 1.4.3), erhält man 
die in Abb. 2.7 gezeigte Verteilung der Ladungsträger in der Diode. 


N, p 
! ne 





Abb.2.7 Die Injektion von Ladungsträgern bei in Durchlassrichtung gepolter Diode führt zu einem 
Anstieg der Trägerdichten an den Rändern der Raumladungszone 


Dies entspricht einer Injektion von Ladunsgsträgern in die neutralen Gebiete und damit 
einer lokalen Störung des thermodynamischen Gleichgewichts, wie wir es bereits in Ab- 
schn. 1.4.4 untersucht haben. Gemäß (1.87) genügt die Minoritätsträgerüberschussdichte 
p,, im n-Gebiet demnach der Beziehung 





px) = pl.) exp (-? 7 =) | (2.17) 


p 
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Ersetzen von p/, (x„) mit (2.16) führt auf 





PL(&) = Pno [exp (Um) u | exp (-? 2) | (2.18) 


Da der Driftstromanteil des Minoritätsträgerstromes nach (1.80) und (1.81) vernachläs- 
sigbar ist, ist der Minoritätsladungsträgerstrom /, im n-Gebiet ein reiner Diffusionsstrom 
und es gilt an der Stelle x,, 


dp 


I,&n) = -gAD, 7 


219) 





X=Xn 


Dabei erhalten wir die Ableitung der Löcherdichte durch Differenzieren von (2.18), so 
dass sich für den Löcherstrom an der Stelle x, schließlich 


1,&,) = m [exp (ZU) _ | M (2.20) 


ergibt. Die über dem pn-Übergang anliegende Spannung bestimmt also die Abweichung 
der Minoritätsladungsträgerdichte am Rand der Raumladungszone von dem Gleichge- 
wichtswert. Die Steigung der Ladungsträgerdichte am Rand x, der Raumladungszone 
ist dabei nach (2.19) proportional dem entsprechenden Teilchenstrom /,, wie in Abb. 2.8 
nochmals verdeutlicht ist. 


Pn 


_— Steigung - I, 





Abb. 2.8 Die Ladungsträgerdichte am Rand der Raumladungszone steigt exponentiell mit der 
Spannung über dem pn-Übergang. Die Steigung der Minoritätsträgerdichte am Rand der Raum- 
ladungszone ist proportional zu dem entsprechenden Strom 


Analog erhält man für den Elektronenstrom /,„ am Rand der Raumladungszone ım p- 
Gebiet 


es en [exp (7 Umn)-1]. 2.21) 


Da aus Kontinuitätsgründen der Gesamtstrom entlang der Diode konstant sein muss, gilt 


Ip = In(x) + I5(&) = const. (2.22) 
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Weiterhin kann wegen der kurzen Abmessung die Generation und die Rekombination von 
Ladungsträgern innerhalb der Raumladungszone vernachlässigt werden, d.h. Elektronen- 
und Löcherstrom ändern sich innerhalb der Raumladungszone nicht, so dass man schließ- 
lich den in Abb. 2.9 gezeigten Verlauf der Ströme über dem Ort erhält. 


I Raumladungszone 
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Abb.2.9 Verlauf des Diodenstromes und der Teilströme entlang des Ortes. Der Gesamtstrom kann 
aus der Summe von dem Elektronenstrom an der Stelle —x, und dem Löcherstrom an der Stelle x, 
berechnet werden 


Damit kann der Diodenstrom durch Addition der bekannten Ströme /„(-x,) und 
I,(x„) an den Rändern der Raumladungszone berechnet werden. Mit (2.20) und (2.21) 
erhalten wir aus 

Ip = In(-xp) + 1,(&n) (2.23) 


schließlich die Diodengleichung 


q 
ner [exp (Um) _ | (2.24) 
mit dem Sättigungsstrom /s 
D, D 


Ersetzen wir noch die Minoritätsträgerdichten n,o und p„o mit Hilfe von (1.11) und (1.9), 
erhalten wir für den Sättigungsstrom schließlich 


(2.26) 





Als Diodenkennlinie ergibt sich damit eine Exponentialfunktion, die für positive Span- 
nungen sehr stark ansteigt und für negative Spannungen gegen den Grenzwert —/s strebt 
(Abb. 2.10). Man erkennt, dass für den in Durchlassrichtung gepolten pn-Übergang die 
Diodenspannung mit dem Wert U,„n * 0,7V angenähert werden kann. Der Wert von 
Is kann bestimmt werden, indem man die Diodenkennlinie für hinreichend große Span- 
nungen in einer logarithmischen Darstellung aufträgt und die sich ergebende Gerade bis 
U,n = DV extrapoliert. 

Der Diodenstrom hängt zudem von der Temperatur ab, da die Temperatur 7 sowohl 
in dem Exponentialterm der Diodengleichung auftritt als auch über die Intrinsicdichte ın 
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den Sättigungsstrom eingeht. Insgesamt ergibt sich dabei ein Anstieg des Stromes mit 
zunehmender Temperatur; die Diode zeigt also ein Heißleiterverhalten. 
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Abb. 2.10 Diodenkennlinie in linearer und logarithmischer Darstellung 


S.m.1.L.E: 2.2_Diodenkennlinie 
nz 


Merksatz 2.2 

Je nach Polarität der von außen an die Diode angelegten Spannung vergrößert oder 
verkleinert sich das elektrische Feld über dem pn-Übergang. Bei Anlegen einer 
positiven Spannung wird das elektrische Feld kleiner, so dass die Diffusion von La- 
dungsträgern nicht mehr durch die Driftbewegung kompensiert wird. Es fließt ein 
großer Durchlassstrom, der exponentiell mit der angelegten Spannung steigt. 


2.2.2 Diode mit kurzen Abmessungen 


Die bisher abgeleiteten Beziehungen gelten unter der Annahme, dass die Bahngebiete 
der Diode hinreichend lang sind. Bei kurzen Abmessungen ergeben sich für die Minori- 
tätsladungsträgerverteilungen keine Exponentialkurven, sondern einfache Geraden (vgl. 
Abschn. 1.4.4), wie in Abb. 2.11 dargestellt ist. Die Minoritätsladungsträgerverteilung im 
n-Gebiet genügt demnach der Beziehung 





p,(x) = pP, &n) (' 2 ”) (2.27) 


Wn 


= Pn0 [exp (Um) _ | ( 2 =) | (2.28) 
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Pn 







Metallkontakt 


Abb. 2.11 Bei einer Diode mit kurzer Abmessung nehmen die Trägerdichten mit einer linearen 
Funktion ab 


Entsprechendes gilt für die Elektronendichte n, im p-Gebiet. Die Berechnung der Strö- 
me erfolgt analog zu der langen Diode und führt schließlich auf die Stromgleichung 





q 
nel [exp (2 Umm) = | (2.29) 
mit dem Sättigungsstrom 
D D 
Is = qAn; + —— |. 2.30 


Bei der kurzen Diode muss also in der Diodengleichung nur die Diffusionslänge der Mi- 
noritätsträger durch die effektive Länge der Bahngebiete ersetzt werden. 


2.2.3 Abweichung von der idealen Diodenkennlinie 


Für sehr kleine und sehr große Ströme weicht die berechnete Diodenkennlinie von der 
gemessenen Kennlinie ab. Grund dafür ist, dass für sehr kleine Ströme die Rekombination 
von Ladungsträgern in der Raumladungszone nicht vernachlässigt werden darf. Bei sehr 
großen Strömen gilt die Annahme der schwachen Injektion (vgl. Abschn. 1.4.1) nicht 
mehr und es muss der Spannungsabfall über den neutralen Bahngebieten berücksichtigt 
werden. Insgesamt ergibt sich damit ein Verlauf des Diodenstromes über der Spannung, 
wie er in Abb. 2.12 gezeigt ist. 

Die unterschiedlichen Steigungen der Diodenkennlinie in der logarıthmischen Darstel- 
lung für die Bereiche kleiner, mittlerer und großer Spannungen können dabei durch einen 
Parameter N, den Emissionskoeffizienten, beschrieben werden. Jeder Bereich wird dann 
durch eine Funktion 


In; = Is. [exp (rl) -1] (2.31) 


beschrieben, wobei der Parameter N zwischen eins und zwei liegt. 


50 2 Diode 





T nn 
10 Messung 
10 
-12 
10 
-15 
10 Theorie 
0,5 1 Upn 
V 


Abb. 2.12 Für sehr kleine und sehr große Spannungen weicht die gemessene Diodenkennlinie von 
der theoretisch bestimmten Kennlinie ab 


2.2.4 Kapazitätsverhalten des pn-Übergangs 


Sperrschichtkapazität C; 

Durch Verändern der Spannung U,, ändert sich die Weite der Raumladungszone und 
damit die Menge der in der Raumladungszone befindlichen Ladung O; (Abb. 2.13), wo- 
bei die Ladung durch die nicht kompensierten Dotieratome hervorgerufen wird. Diese 





Abb.2.13 Durch Anlegen einer Spannung U, über dem Übergang ändert sich die Weite der Raum- 
ladungszone und damit die darin gespeicherte Ladung 
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Ladungsänderung bei einer Änderung der Spannung entspricht dem Verhalten einer Ka- 
pazität, die als so genannte Sperrschichtkapazität C,; bezeichnet wird und die sich aus 


= 
Tal, 





(2.32) 


ergibt. 

Die Ladung O; in dem n- bzw. p-Gebiet bestimmt sich aus der jeweiligen Ladungs- 
dichte o. Diese ist unter Vernachlässigung der in der Raumladungszone befindlichen freien 
Ladungsträger (Depletion-Näherung) durch die Dichte der ionisierten Dotierungsatome 
gegeben, also 


p=-qNa, Dei, SV (2.33) 
p=+qgND, fir DEX Ei. (2.34) 


Da aus Neutralitätsgründen die Ladung O, in dem n- und dem p-Gebiet betragsmäßig 
gleich groß ist, gilt 
O0; = —-9mAND = —gXp ANA. (2.35) 


Daraus folgt unmittelbar 
NDXn = NiXp » (2.36) 


d.h. die Raumladungszone dehnt sich um so weiter in das n- bzw. p-Gebiet aus, je geringer 
die Dotierung dort ist. 

Um die Ladung O; durch die Spannung U,,„ auszudrücken, bestimmen wir zunächst 
die elektrische Feldstärke FE. Diese ergibt sich durch Integration der Ladungsdichte o über 
den Ort x. Für —x, < x < O erhalten wir mit (2.33) 








1 
ER)-= I» dx (2.37) 
EOEr 
= - I M(x+%,). (2.38) 
EOEr 


Der maximale Wert Enax der Feldstärke wird bei x = 0 erreicht, d.h. 





I Nıx,. (2.39) 


r 


E(0) = Emx = — 


Die Spannung 9; — U,,, über dem pn-Übergang ergibt sich dann schließlich durch Integra- 
tion des elektrischen Feldes. Im Fall der dreieckförmigen Feldstärkeverteilung vereinfacht 
sich dies zu der Bestimmung der Fläche des Dreiecks, d.h. 


1 
Pi Um=-, ie E) Brsaz a (2.40) 
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Die gesamte Weite der w der Raumladungszone 
VW=X+t% (2.41) 


bestimmt sich dann mit (2.40), (2.39) und (2.36) zu 


(2.42) 





Für die Ausdehnung der Raumladungszone in das n- bzw. p-Gebiet erhalten wir mit (2.36) 
und (2.41) 


N 
a (2.43) 
Np + N4 
N 
%, =Ww ——. (2.44) 
Na+ND 


Wir können nun die Ladung Q; mit Hilfe der Beziehungen (2.35) (2.42) und (2.43) ab- 
hängig von der Spannung U,,, ausdrücken und erhalten 





NıND DENEr | l l 


——— — | (8; - U,,). 2.4 
Np+Na\ q “ | Um) = 


et —_ 
mg N N 


Die Sperrschichtkapazität berechnet sich dann nach (2.32) zu 





do; 
Ge J 2.46 
Ze nn 
A &0 Er 
I m (2.47) 
2E0 Er 
[tm | (9 Um) 
und damit 
A&o&r 
| (2.48) 
w 


wobei w die Weite der Raumladungszone nach (2.42) ist. Die letzte Gleichung zeigt, dass 
sich die Sperrschichtkapazität wie ein Plattenkondensator verhält, wobei der Plattenab- 
stand der Weite der Raumladungszone entspricht. Zu beachten ist dabei, dass die Weite 
der Raumladungszone von der angelegten Spannung U,, abhängt, so dass die Kapazität 
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spannungsabhängig ist. Die auf der Kapazität gespeicherte Ladung ©; bestimmt sich da- 
her nicht einfach durch Multiplikation der Spannung U,„ mit dem Wert der Kapazität, 
sondern durch Integration der Kapazität C; (U,„) über die Spannung. 

Zur Vereinfachung der Schreibweise von (2.47) verwendet man oft die Abkürzung 


A E&0£& 
Co-= SEHE 3. 7) SEE (2.49) 
ur + Air | P; 


für die Sperrschichtkapazität bei U,„ = 0 V. Damit erhalten wir 


U 1/2 
C;=Cy “ 2) (2.50) 





Bei der Herleitung hatten wir einen pn-Übergang vorausgesetzt, bei dem sich die Dotie- 
rung an der Stelle x = O0 abrupt ändert. Bei realen Dioden erfolgt der Übergang zwischen 
p- und n-Gebiet jedoch stetig. Um die Gleichungen für diese Fälle anzupassen, verall- 
gemeinert man den zuletzt gefundenen Ausdruck durch Verwendung des so genannten 
Kapazitätskoeffizienten M 





U —M 
C;=Cy ( — 2) : (2.51) 


Die auf der Sperrschichtkapazität gespeicherte Ladung O; ergibt sich dann mit 


Oase / C(U)dU 0.52) 


zu 


(2.53) 





Die Spannungsabhängiskeit der Sperrschichtkapazität ist in Abb. 2.14 dargestellt, wobei 
die gemessene Kurve von der berechneten Kurve im Durchlassbereich mit zunehmender 
Spannung immer mehr abweicht, da die Funktion C;(U,„) an der Stelle U,„ = ®; eine 
Polstelle aufweist. Damit verbundene numerische Probleme können vermieden werden, 
indem die Kurve für positive Spannungen durch eine Gerade extrapoliert wird. Der Fehler 
ist gering, da im Durchlassbereich eine andere Kapazität, die so genannte Diffusionska- 
pazität, dominiert, die im nächsten Abschnitt behandelt wird. 
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Abb. 2.14 Die Sperrschichtkapazität steigt mit zunehmender Spannung U,, 


Beispiel 2.1 

Für eine Diode mit Np = 1x 10!° cm”, Ni = 1x 10!* cm” und einer Fläche von 
100 um x 100 um soll die Weite der Raumladungszone und die Sperrschichtkapa- 
zität bei U,„ = 0 V bestimmt werden. 

Zur Berechnung der Weite der Raumladungszone bestimmen wir zunächst das 
Diffusionspotenzial ®; aus (2.7) und erhalten @; = 0,58 V. Die Weite der Raum- 
ladungszone beträgt dann nach (2.42) w = 2,7 pm. Die Ausdehnung erfolgt 
dabei fast ausschließlich in das p-dotierte Gebiet, da dies deutlich geringer dotiert 
ist als das n-Gebiet. Die Sperrschichtkapazität bestimmt sich dann mit (2.48) zu 
C; = 0,38 pF. 


Merksatz 2.3 

Durch Änderung der Spannung über dem pn-Übergang ändert sich die Weite der 
Raumladungszone und damit die Menge der in der Raumladungszone gespeicherten 
Ladung. Dies entspricht dem Verhalten einer Kapazität, die als Sperrschichtkapazi- 
tät bezeichnet wird. 


Diffusionskapazität C, 
Durch Anlegen einer Spannung U,, in Durchlassrichtung wird Ladung in die neutralen 
Gebiete der Diode injiziert, wıe in Abb. 2.15 dargestellt ist. 

Die injizierte Ladung bezeichnet man als Speicherladung oder Diffusionsladung O,. 
Da diese sich mit der am Übergang angelegten Spannung ändert, entspricht auch dies 
wieder dem Verhalten einer Kapazität, die als Diffusionskapazität C, bezeichnet wird 


dU,, 


bestimmt. Zur Berechnung der Diffusionskapazität bestimmen wir zunächst die Diffu- 
sıonsladung, wobei es aus Neutralitätsgründen auch hier genügt, die gesamte positive 


und die sich aus 





©; (2.54) 
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Abb. 2.15 In Durchlassrichtung ändert sich die Menge der in die neutralen Gebiete injizierten La- 
dung bei sich ändernder Spannung U,,, 


Ladung, also +0 ,,„ und +0,,, zu berechnen. Zur Berechnung von O,, gehen wir von 
der bekannten Verteilung der Minoritätsträger in der Diode aus. So gilt für die Überschuss- 
ladungsträgerdichte p’(x) im n-Gebiet für x > x,„ nach (2.18) 


(X %) 
u. 


p 


q 
Bee): [exp (7 Upn) — | exp | (2.55) 
wobei der erste Klammerausdruck die Spannungsabhängiskeit der Ladungsträgerdichte 
am Rand der Raumladungszone beschreibt und der Exponentialterm den abklingenden 
Verlauf der Dichte mit zunehmendem Abstand vom Rand der Raumladungszone. Die ge- 
samte im n-Gebiet gespeicherte Überschussladung O ,„ wird damit durch Integration über 
den Ort x 


Oun =g4 / p’(x)dx 2.56) 
— qAL,Pno Iexp (7 Un) — | (2.57) 


Mit der weiter oben abgeleiteten Beziehung (2.20) für den Löcherstrom /, in der Diode 
und mit L, = ,/D,„t, lässt sich dies umschreiben zu 


L? 
Oe D, rm) (2.58) 
= 1,0): (2.59) 


Analog folgt für die positive Ladung im p-Gebiet O,., 


Oa,p — Tl (-X,) (2.60) 
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Die gesamte Speicherladung O, wird damit 


Oa= Qar + Qan (2.61) 
= he HH) +): (2.62) 


Gewichtet man die Lebensdauern mit den entsprechenden Stromanteilen, so erhält man 
die so genannte Transitzeit tr 








L(=X%,) 7 I, 


2.63 
5 7 en 


T = 7 


Mit dieser Größe lässt sich die Speicherladung durch die einfache Beziehung 


0.0 


ausdrücken. Wir werden später sehen, dass die Menge der in der Diode gespeicherten 
Ladung entscheidenden Einfluss auf die Schaltzeit der Diode hat, so dass die Transitzeit 
tr eine wichtige Größe zur Beschreibung des Schaltverhaltens der Diode ist. 

Mit Hilfe der Diodengleichung (2.24) können wir (2.64) ın der Form 


q 
O4 — trls Iexp (Um) = | (2.65) 
darstellen. Setzt man dies in (2.54) ein, ergibt sich schließlich für die Diffusionskapazität 


Ca 


nn re 
Cu = tr, nisexp ( Un) Ä (2.66) 


was bei in Durchlassrichtung gepolter Diode für U,„ > 100. mV durch 


q 
Ci = tr 1 2.67 
d= trip (2.67) 
angenähert werden kann. 
Für kurze Dioden mit w, « L, bzw. w, « L,„ erhält man die gleiche Beziehung für 
die Diffusionskapazität. Es gilt jedoch 





O4 = Towlp + Twin (2.68) 
— 1rlp (2.69) 
mit 
2 
et (2.70) 
2», 
und 
w- 
na (2.71) 





23 Modellierung der Diode 57 


Die Gesamtkapazität der Diode setzt sich somit aus der Sperrschichtkapazität C'; und 
der Diffusionskapazität C; zusammen, wobei die Sperrschichtkapazität im Sperrbereich 
und die Diffusionskapazität im Durchlassbereich dominiert. 


Beispiel 2.2 

Für eine Diode mit /s = 10°” A und tr = 10 s soll die Diffusionskapazität bei 
Unn = 0,5 V bestimmt werden. Mit (2.66) ergibt sich für die Diffusionskapazität 
Cy —86 pF. 


Merksatz 2.4 

Durch Änderung der Spannung eines in Durchlassrichtung gepolten Übergangs än- 
dert sich die Menge der durch Diffusion in die neutralen Gebiete injizierten Ladung. 
Dies entspricht dem Verhalten einer Kapazität. Diese Kapazität, die als Diffusions- 
kapazität bezeichnet wird, überwiegt bei Durchlasspolung der Diode. 


2.3 Modellierung der Diode 
2.3.1 Großsignalersatzschaltung der Diode 


Das Großsignalersatzschaltbild beschreibt das Verhalten der Diode im gesamten Arbeits- 
bereich. Das statische Verhalten der Diode wird durch die Diodengleichung beschrieben, 
die durch eine spannungsgesteuerte Stromquelle /p (U,„) mit 


In(U,n) = Is |exp (7 Un)-1) (2.72) 
T 
dargestellt werden kann. 

Zur Beschreibung des dynamischen Verhaltens muss berücksichtigt werden, dass auch 
durch eine Änderung der Diodenladung ein Stromfluss hervorgerufen wird. Die gesamte 
in der Diode gespeicherte Ladung setzt sich dabei aus der Diffusionsladung O, und der 
Sperrschichtladung O,; zusammen. Damit erhält man schließlich das in Abb. 2.16, links, 
gezeigte Ersatzschaltbild, welches das statische und das dynamische Verhalten der Diode 
beschreibt. Um die ohmschen Widerstände der neutralen Bahngebiete sowie der Kontakte 
zu berücksichtigen, kann das Schaltbild noch um einen Serienwiderstand R, erweitert 
werden (Abb. 2.16, rechts). Der gesamte durch die Diode fließende Strom bestimmt sich 
somit aus 

Ip = Ipn,pn + Ioo- 2 
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Dabei ist der Strom /p,o durch die zeitliche Ableitung der in der Diode gespeicherten 
Ladung gegeben. Drücken wir nun auch den Strom /p,pn, der das statische Verhalten 
des pn-Übergangs beschreibt, mit (2.64) durch die Diffusionsladung aus, so können wir 
schließlich den Diodenstrom in Abhängigkeit von der in der Diode befindlichen Ladung 
darstellen. Wir erhalten dann 


2: , Wa r9) 


I, 2.74 
Den 7 (2.74) 
CutC, Upn 
Unn 
Ina 





Abb. 2.16 Das Ersatzschaltbild der Diode besteht aus einer Stromquelle und einer Kapazität, wel- 
che das dynamische Verhalten der Diode beschreibt. Der Widerstand R, beschreibt die ohmschen 
Widerstände der Kontakte und der neutralen Bahngebiete 


2.3.2 Schaltverhalten der Diode 


Die in der Diode gespeicherte Ladung beeinflusst maßgeblich das Schaltverhalten der Di- 
ode, da beim Abschalten einer in Durchlassrichtung gepolten Diode erst die in der Diode 
gespeicherte Ladung O, ausgeräumt werden muss, bevor der pn-Übergang in Sperr- 
richtung gelangt. Wir wollen dies mit der in Abb. 2.17 dargestellten Schaltung genauer 
untersuchen, bei der die Diode für f < O0 über einen Vorwiderstand R in Durchlassrich- 
tung gepolt ist und zum Zeitpunkt 7 = 0 in Sperrrichtung geschaltet wird. 





Abb. 2.17 Testschaltung zur Untersuchung des dynamischen Verhaltens der Diode 
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Abb. 2.18 Verlauf von Diodenspannung und -strom während des Abschaltens der Diode. Es fließt 
so lange ein Rückstrom durch die Diode, bis die in der Diode gespeicherte Ladung vollständig 
ausgeräumt ist 


Für den Diodenstrom /p(t) und die Diodenspannung Up(?) erhält man dann die in 
Abb. 2.18 gezeigten Verläufe über der Zeit. Wir wollen nun näherungsweise die Zeit ts 
bestimmen, während der durch die Diode nach dem Umschalten ein Strom fließt und 
gleichzeitig der Übergang noch in Vorwärtsrichtung gepolt ist. Dazu betrachten wir zu- 
nächst die Diode vor dem Umschalten. Da die Diode für  < O0 in Durchlassrichtung 
geschaltet ist, Können wir die über der Diode anliegende Spannung näherungsweise mit 
U,n = 0,7 V angeben (vgl. Abschn. 2.2.1). Für den Strom /7 erhalten wir dann 


Br, 
u 
wobei der durch die Näherung U,,„ = 0,7 V gemachte Fehler klein ist, wenn Ur > 0,7 V 
ist. Die in der Diode befindliche Diffusionsladung ist dann 


Odlıo = Irtr . (2.76) 


Die Diode wirkt daher wie eine geladene Kapazität, so dass nach dem Umschalten, d.h. 


Ir (2.75) 


für t > 0, zunächst ein sehr großer Strom /r fließt, der nur durch den Widerstand R 
begrenzt wird, so dass wir für |UrR| > 0,7 V 
 UR-0,7V 
. R 


erhalten. Der Zusammenhang zwischen dem Strom und der Ladung ist nach (2.74) gege- 


ben durch 
0a _ d(Qa+09)) 
TT dt 


e (2.77) 


2 (2.78) 
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Diese Gleichung besagt, dass die in der Diode gespeicherte Ladung sowohl durch das 
Ausräumen mit einem Strom als auch durch Rekombination der Ladungsträger abgebaut 
werden kann, was den beiden Termen auf der linken Seite der Gleichung entspricht. Wir 
wollen hier den vereinfachten Fall betrachten, dass der Rückstrom groß ist und daher der 
Ladungsabbau durch Rekombination vernachlässigt werden kann. Es gilt dann 


a0; +D0)) | 


Ip(t) = 2 


(2.79) 

Da sich während des Abschaltvorganges bis zur Zeit? = ts, also solange die Diode noch 

in Durchlassrichtung gepolt ist, die Sperrschichtladung O; praktisch nicht ändert, kann 

die Änderung von O j gegenüber der von Q, vernachlässigt werden und wir erhalten die 

vereinfachte Gleichung 

dOa 
dt 





Ip(t) = (2.80) 
Bestimmung der Speicherzeit fs 

Die Lösung von (2.80) erfolgt durch Integration mit der Randbedingung, dass zur Zeit 
t! = ts die Speicherladung ©, vollständig abgebaut ist, d.h. 


Oults)=0. (2.81) 
Wir erhalten damit 
ts 1 0 
dı= [ao (2.82) 
Ir 
0 O 10 


Nach Ausführung der Integration ergibt sich 


l 
ir Oalı=o » (2.83) 
R 


was mit (2.76) schließlich auf die Beziehung 


Wet (2.84) 
R 


führt. 


Merksatz 2.5 

Bevor ein in Durchlassrichtung gepolter pn-Übergang in Sperrpolung geht, muss 
erst die in der Diode gespeicherte Ladung ausgeräumt werden. Ein Maß dafür ist 
die Transitzeit. 
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2.3.3 Kleinsignalersatzschaltung der Diode 


Das Kleinsignalersatzschaltbild beschreibt das Verhalten der Diode bei kleinen Aussteue- 
rungen um einen festen Arbeitspunkt. Dazu nähert man die nichtlineare Funktion /p(U,,) 
in dem Arbeitspunkt U,„,a durch eine Gerade an (Abb. 2.19). Die Stromänderung in bei 
kleinen Spannungsänderungen u,„ um den Arbeitspunkt herum wird dann näherungswei- 
se durch die Steigung der Geraden 





dI 
gD=- 7 (2.85) 
pn Upn,A 
beschrieben. Damit erhalten wir den Zusammenhang 
iD — SDUpn - (2.86) 


Die Verwendung von Kleinbuchstaben verdeutlicht dabei, dass es sich um Kleinsi- 
sgnalgrößen handelt. Damit ergibt sich das in Abb. 2.20, links, gezeigte Kleinsignal- 
Ersatzschaltbild. 


Una 


Abb. 2.19 Bei der Untersuchung des Verhaltens der Diode für kleine Aussteuerungen um einen 
festen Arbeitspunkt herum kann die nichtlineare Diodengleichung durch eine Gerade angenähert 
werden 


Ina*!b 





Abb.2.20 Kleinsignalersatzschaltbild der Diode für den stationären Fall (links). Zur Beschreibung 
des dynamischen Verhaltens wird das Ersatzschaltbild durch eine Kapazität ergänzt (rechts) 
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Für den Kleinsignalparameter gp, den Diodenleitwert, gilt dann 








dIp 
8D= (2.87) 
pn Upn,A 
q q 
= Is m exp („7 Umn.4) Ä (2.88) 
Für Up.a > 100 mV vereinfacht sich dies zu 
4 
gp = ——IDa|- (2.89) 


kT 


Um auch das dynamische Verhalten zu beschreiben, erweitern wir die Schaltung um 
die Diodenkapazitäten, was auf die in Abb. 2.20, rechts, dargestellte Schaltung führt. Für 
die Kapazitäten C'; und C, gilt dabei, wie auch für den Parameter gp, dass diese von 
dem Arbeitspunkt der Diode, d.h. der angelegten Spannung U,,,ı, bzw. dem Strom /p,4 
abhängen. Wir erhalten damit für die Sperrschichtkapazität nach (2.51) 





(2.90) 
und für dıe Diffusionskapazität nach (2.66) 
GC; = tr Igexp (U , ı) M (2.91) 
kT Eee 


Merksatz 2.6 

Das Kleinsignalersatzschaltbild beschreibt das Verhalten der Diode bei Aussteue- 
rung mit einen kleinen Signal um einen festen Arbeitspunkt herum. Die Kleinsi- 
gnalparameter hängen dabei von dem Arbeitspunkt der Diode ab. 


2.3.4 Durchbruchverhalten der Diode 


Wird an die Diode eine große Spannung in Sperrrichtung angelegt, so steigt der Dioden- 
strom ab einer bestimmten Spannung U,, sehr stark an (Abb. 2.21). Man spricht in diesem 
Fall von dem Durchbruch der Diode, der unterschiedliche physikalische Ursachen haben 
kann, die im Folgenden kurz diskutiert werden sollen. 


Lawinendurchbruch 
Bei Sperrpolung werden in der Diode Elektron-Loch-Paare generiert, die durch die Raum- 
ladungszone wandern und durch das elektrische Feld beschleunigt werden. Bei sehr hohen 
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Abb. 2.21 Bei sehr großen negativen Spannungen kommt es zum Durchbruch der Diode, was zu 
einem starken Anstieg des Sperrstromes führt 


Feldstärken kann die aufgenommene Energie der Ladungsträger so groß werden, dass 
beim Stoß mit Gitteratomen neue Elektron-Loch-Paare erzeugt werden, die ebenso be- 
schleunigt werden und dadurch wiederum neue Elektronen-Loch-Paare generiert werden. 
Dieser Effekt tritt ab einer bestimmten Feldstärke auf und führt dann zu einem starken 
Anstieg des Stromes. 


Tunneldurchbruch 

Bei Dioden mit sehr hohen Dotierungen ist der Effekt des Tunneldurchbruchs maßge- 
bend, da hier die Weite der Raumladungszone sehr klein ist und Ladungsträger direkt 
vom Valenzband ins Leitungsband ‚tunneln‘ können (Zener-Effekt). Der Tunneldurch- 
bruch tritt bei kleineren Spannungen auf als der Lawinendurchbruch. Man kann diesen 
Effekt gezielt einsetzen, um Dioden mit einer definierten Durchbruchspannung, so ge- 
nannte Zener-Dioden, herzustellen. 


Thermischer Durchbruch 

Die oben beschriebenen Durchbruchmechanismen führen zwar zu einem starken Anstieg 
des Diodenstromes, aber nicht zwangsläufig zu einer Zerstörung des Bauteils. Diese tritt 
erst dann ein, wenn die maximal zulässige Verlustleistung Pax der Diode überschritten 
wird. Man spricht dann von einem thermischen Durchbruch, der zur Zerstörung der Diode 
führt. 


2.4 Bänderdiagrammdarstellung der Diode 
2.4.1 Regeln zur Konstruktion von Bänderdiagrammen 
In dem ersten Kapitel hatten wir bereits das Bänderdiagramm eines homogen dotier- 


ten Halbleiters bei Anlegen unterschiedlicher Spannungen kennengelernt (vgl. Ab- 
schn. 1.3.4). Wir wollen nun das Bänderdiagramm der Diode untersuchen und fassen 


64 2 Diode 


dazu zunächst die bereits gefundenen Ergebnisse zu einfachen Regeln zur Konstruktion 
von Bänderdiagrammen zusammen: 


e Zunächst werden die beiden Bänderdiagramme des n-und des p-Gebietes getrennt ne- 
beneinander gezeichnet, wobei die Bandkanten, also Wc und Wy, jeweils auf dem 
gleichen Niveau verlaufen. 

e Nun werden die Bandkanten des n-und des p-Gebietes miteinander verbunden und an- 
schließend die beiden Bänderdiagramme des n-und des p-Gebietes so weit vertikal 
gegeneinander verschoben, bis das Ferminiveau in dem gesamten Halbleiter auf einer 
Höhe verläuft. In der Umgebung des Übergangs ergibt sich dadurch eine Verbiegung 
des Valenz- und des Leitungsbandes. 

e Um das Bänderdiagramm bei Anlegen einer Spannung zu ermitteln, wird zunächst ein 
Gebiet als Bezugspunkt gewählt, an dem die Spannung OV beträgt. Das Anlegen einer 
positiven Spannung an einer anderen Stelle des Halbleiters bewirkt dann, dass sich das 
entsprechende Ferminiveau einschließlich des Valenz- und Leitungsbandes gegenüber 
dem Bezugsniveau nach unten verschiebt, wobei die Verschiebung mit zunehmender 
Spannung größer wird. Entsprechend verschieben sich die Bänder bei Anlegen einer 
negativen Spannung nach oben. 

e Da der ohmsche Spannungsabfall in den neutralen Bahngebieten in der Regel vernach- 
lässigbar gegenüber den Spannungen über pn-Übergängen ist, kann die Bandverbie- 
gung entlang der neutralen Gebiete vernachlässigt werden. 


2.4.2 Bänderdiagramm der Diode 


Nach Anwendung der oben beschriebenen Regeln erhalten wir schließlich das in Abb. 2.22 
dargestellte Bänderdiagramm im thermodynamischen Gleichgewicht. 


W 





p-Gebiet n-Gebiet 
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Abb. 2.22 Konstruktion des Bänderdiagramms der Diode im thermodynamischen Gleichgewicht. 
Vor dem Zusammenbringen der unterschiedlich dotierten Gebiete liegen die Bandkanten auf einer 
Höhe (links). Nach dem Verbinden der Bandkanten des p- und des n-Gebietes werden die beiden 
Hälften des Bänderdiagramms so weit gegeneinander verschoben, bis das Ferminiveau auf einer 
Höhe verläuft (rechts) 
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In der Abbildung sind zusätzlich die jeweiligen Majoritätsträger in den Gebieten ein- 
gezeichnet, d.h. die Elektronen im n-Gebiet und die Löcher im p-Gebiet. Da die Ladungs- 
träger stets versuchen, den Zustand niedrigster Energie einzunehmen, streben Elektronen 
ım Bänderdiagramm nach unten und Löcher nach oben. Wegen der Energiebarriere zwi- 
schen dem p- und dem n-Gebiet können die jeweiligen Majoritätsträger daher nicht über 
den Übergang gelangen. Legen wir jedoch eine positive Spannung an das p-Gebiet gegen- 
über dem n-Gebiet, so verschiebt sich das Ferminiveau im p-Gebiet um den Wert —qU,,, 
nach unten (Abb. 2.23). Dadurch verringert sich die Höhe der Barriere, so dass Elektronen 
ins p-Gebiet und Löcher ins n-Gebiet gelangen können; die Diode ist also in Durchlass- 
polung. Wird eine Spannung mit umgekehrter Polarıtät an die Diode gelegt, erhöht sich 
hingegen die Barriere; die Diode ist in diesem Fall in Sperrrichtung gepolt. 





p-Gebiet n-Gebiet 


Abb. 2.23 Durch Anlegen einer Spannung in Durchlassrichtung verringert sich die Potenzialbar- 
rıere und die Ladungsträger können in das jeweils benachbarte Gebiet gelangen, so dass ein Strom 
Hließt 


S.m.i.L.E: 2.4_pn-Übergang 
be 


Merksatz 2.7 

Im Bänderdiagramm stellt der pn-Übergang eine Energiebarriere dar, die von den 
Ladungsträgern nicht überwunden werden kann. Durch Anlegen einer Spannung an 
den Übergang kann die Höhe der Barriere verändert werden. 


2.5 Metall-Halbleiter-Übergänge 


Neben dem pn-Übergang ist der Übergang zwischen Metall und Halbleiter von großer 
praktischer Bedeutung. So findet man Metall-Halbleiter-Übergänge z.B. bei jedem Bau- 
element an den Stellen, an denen das Halbleitermaterial mit den aus Metall bestehenden 
Anschlussdrähten verbunden wird (Abb. 2.24). 
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Abb. 2.24 Metall-Halbleiter-Übergänge finden sich unter anderem bei den elektrischen Anschlüs- 
sen von Halbleiterbauelementen 





Abhängig von den Materialeigenschaften des Metalls und des Halbleiters kann ein 
Metall-Halbleiter-Übergang entweder ohmsches Verhalten oder aber diodenähnliches Ver- 
halten aufweisen. Die Ableitung der entsprechenden Gleichungen ist jedoch äußerst kom- 
plex, so dass wir im Folgenden das Verhalten lediglich qualitativ beschreiben werden. 
Dabeı werden wir auf das bereits im letzten Abschnitt beschriebene Bänderdiagramm 
zurückgreifen, womit sich das Verhalten von Metall-Halbleiter-Übergängen sehr einfach 
und anschaulich erklären lässt. Zunächst kommen wir jedoch nochmals kurz auf das Bän- 
derdiagramm des pn-Übergangs zurück und führen zwei neue Größen, die so genannte 
Elektronenaffinität und die Austrittsarbeit ein. 


2.5.1 Elektronenaffinität und Austrittsarbeit 


Bei der Ableitung des Bänderdiagramms für den pn-Übergang sind wir davon ausgegan- 
gen, dass die Valenzbandkanten und die Leitungsbandkanten des p- und des n-Halbleiters 
energetisch auf einer Höhe verlaufen, solange die beiden Hälften des Übergangs noch 
nicht miteinander verbunden sind (vgl. Abschn. 2.4.1). Die physikalische Rechtfertigung 
dafür ist, dass die so genannte Elektronenaffinität Wy im n-Halbleiter und im p-Halbleiter 
gleich groß ist. Unter Elektronenaffinität versteht man dabei die Energie, die nötig ist, um 
ein energiemäßig an der Leitungsbandkante W- befindliches Elektron aus dem Halbleiter 
zu entfernen. Im Bänderdiagramm kann die Elektronenaffinität daher als Abstand zwi- 
schen der Leitungsbandkante W- und dem so genannten Vakuumniveau Wo, welches das 
Bezugsniveau darstellt, eingezeichnet werden (Abb. 2.25). 

Wir können daher unsere Konstruktionsregeln für Bänderdiagramme aus Abschn. 2.4.1 
verallgemeinern, indem wir festlegen, dass beim Zeichnen der einzelnen Diagramme das 
Vakuumniveau W5 als Bezugspunkt zu verwenden ist. 

Im Folgenden wird es sich dabei als zweckmäßig erweisen, statt der Elektronenaffini- 
tät als Maß für die relative Lage des Bänderdiagramms, die so genannte Austrittsarbeit 
W;, zu verwenden. Diese ist als der Abstand zwischen dem Ferminiveau Wr und dem 
Vakuumniveau Wy definiert und gibt die Energie an, die nötig ist, um ein energetisch 
auf dem Ferminiveau befindliches Elektron aus dem entsprechenden Material zu entfer- 
nen. Dies bedeutet anschaulich, dass nachdem zwei Materialien mit unterschiedlichen 
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Abb. 2.25 Definition der Elektronenaffinität Wy und der Austrittsarbeit Wr; 


Austrittsarbeiten in Kontakt gebracht wurden, Elektronen von dem Material mit niedri- 
gerer Austrittsarbeit leichter in das mit höherer Austrittsarbeit gelangen als umgekehrt. 

Wir werden nun das Bänderdiagramm für einen Metall-Halbleiter-Übergang nach den 
verallgemeinerten Konstruktionsregeln am Beispiel eines n-Halbleiters ableiten. Das Bän- 
derdiagramm des Metalls ergibt sich dabei aufgrund der Tatsache, dass im Metall keine 
Bandlücke existiert (vgl. Abb. 1.7), sondern ein Kontinuum von Zuständen, die bis zu ei- 
nem bestimmten Wert, dem Ferminiveau des Metalls, vollständig mit Elektronen besetzt 
sind, während die energetisch höher liegenden Zustände unbesetzt sind. 


2.5.2 Metall-Halbleiter-Übergang mit n-Halbleiter 


Schottky-Kontakt 

Als Beispiel wollen wir einen Metall-Halbleiter-Übergang mit einem n-Typ Halbleiter un- 
tersuchen, bei dem die Austrittsarbeit Wr, „1, geringer als die des Metalls W;, m Ist, was 
auch als so genannter Schottky-Kontakt bezeichnet wird. Um das Bänderdiagramm zu 
konstruieren, skizzieren wir die beiden Bänderdiagramme für den Halbleiter und für das 
Metall zunächst getrennt, wobei gemäß unserer verallgemeinerten Regel das Vakuumni- 
veau W) als Bezugsniveau zu verwenden ist (Abb. 2.26, links). 

Werden nun das Metall und der Halbleiter miteinander in Kontakt gebracht, so muss 
im thermodynamischen Gleichgewicht das Ferminiveau in beiden Materialien auf einer 
Höhe verlaufen (vgl. Abschn. 1.3.4). Entsprechend müssen wir daher die beiden Bänder- 
diagramme vertikal gegeneinander verschieben, was zu einer Verbiegung der Bänder ım 
Bereich des Übergangs führt, wie in Abb. 2.26, rechts, gezeigt ist. Die sich ergebende 
Spitze ın der Leitungsbandkante W- stellt nun sowohl für Elektronen, die aus dem Metall 
in den Halbleiter gelangen wollen, als auch für Elektronen, die aus dem Halbleiter in das 
Metall gelangen wollen, eine Potentialbarriere dar, die nicht ohne weiteres überwunden 
werden kann. 

Bevor wir auf das Verhalten des Übergangs bei Anlegen einer Spannung eingehen, wol- 
len wir uns das Zustandekommen des in Abb. 2.26, rechts, gezeigten Bänderdiagramms 
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Abb. 2.26 Bänderdiagramm eines Schottky-Kontakts (Metall-Halbleiter-Übergang mit n- 
Halbleiter und W£,..ur < Wex.m) vor (links) und nach dem Kontaktieren (rechts) 


S.m.1.L.E: 2.5_Metall-HL-Kontakt 1 


noch auf eine andere Weise erklären. Dazu kommen wir auf die oben gemachte Aussa- 
ge zurück, dass Elektronen von dem Material mit niedrigerer Austrittsarbeit leichter in 
das mit höherer Austrittsarbeit gelangen als umgekehrt. Für die in Abb. 2.26 dargestell- 
ten Verhältnisse (Wg£,.uın < Wex.m) bedeutet dies, dass Elektronen von dem Halbleiter 
in das Metall wandern. Dies führt im Metall zu einer Anhäufung von Elektronen, also 
einer Akkumulation und gleichzeitig zu einer Verarmung des Halbleiters an Elektronen 
und damit zur Ausbildung einer Raumladungszone im Halbleiter. Da die abnehmende 
Elektronendichte im Halbleiter gleichbedeutend ist mit einem zunehmenden Abstand des 
Ferminiveaus von der Leitungsbandkante (vgl. Abschn. 1.2.1), ergibt sich aus diesen 
Überlegungen ebenfalls das dargestellte Bänderdiagramm. 


Schottky-Kontakt bei Anlegen einer Spannung 

Wir wollen nun untersuchen, wie sich der Übergang bei Anlegen einer Spannung verhält. 
Dazu legen wir eine Spannung Uy.zı Zwischen das Metall und den Halbleiter, mit dem 
Halbleiter als Bezugspunkt. Ist diese Spannung positiv, verschiebt sich das Ferminiveau 
im Metall nach unten (vgl. Abschn. 1.3.4), was zu einer entsprechenden Verbiegung der 
Bänder führt (Abb. 2.27, links). 

Die Potentialbarriere für Elektronen aus dem Halbleiter wird in diesem Fall kleiner 
und es gelangen deutlich mehr Elektronen in das Metall, was zu einem starken Stromfluss 
führt. Wird die Spannung weiter erhöht, sinkt die Barriere für die Elektronen aus dem 
Halbleiter immer mehr ab und der Strom nimmt zu. 

Im umgekehrten Fall einer negativen Spannung zwischen dem Metall und dem Halb- 
leiter verschiebt sich das Ferminiveau im Metall nach oben und die Potentialbarriere für 
Elektronen, die aus dem Halbleiter in das Metall gelangen wollen, erhöht sich (Abb. 2.27, 
rechts). Es gelangen daher praktisch keine Elektronen mehr von dem Halbleiter in das 
Metall, so dass kein Strom fließt. 
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Trägt man das so beschriebene Strom-Spannungsverhalten auf, zeigt der untersuchte 
Übergang demnach im Wesentlichen ein diodenähnliches Verhalten, wie in Abb. 2.28 dar- 
gestellt ist. Dass bei negativer Spannung doch ein — wenn auch sehr kleiner — Strom fließt, 
liegt daran, dass bei genauerer Betrachtung doch einige wenige Elektronen die Potential- 
barrıere überwinden können und vom Metall in den Halbleiter gelangen. 
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Abb. 2.27 Bänderdiagramm eines Schottky-Kontakts in Durchlassrichtung (links) und in Sperrrich- 
tung (rechts). Bei Anlegen einer positiven Spannung an das Metall gegenüber dem Halbleiter wird 
die Potentialbarriere abgesenkt, so dass Elektronen vom Halbleiter in das Metall gelangen und ein 
Strom fließt (links). Bei Anlegen einer negativen Spannung wird die Potentialbarriere vergrößert, so 
dass trotz angelegter Spannung praktisch kein Strom fließt (rechts) 
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Erwähnenswert ist, dass die Spannung, bei welcher der Strom in Durchlassrichtung 
nennenswerte Werte annimmt, mit etwa 0,4 V kleiner ist als bei einem pn-Übergang, wo 
der entsprechende Wert bei etwa 0,7 V liegt. Metall-Halbleiter-Übergänge, die eine Di- 
odencharakteristik aufweisen, bezeichnet man auch als Schottky-Diode. Da die Ladungs- 
speichereffekte bei diesen Bauelementen sehr schwach ausgeprägt sind, haben Schottky- 
Dioden sehr kurze Schaltzeiten und werden daher unter anderem bei Hochfrequenzan- 
wendungen eingesetzt. 
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Abb. 2.28 Schottky-Kontakt bei angelegter Spannung (links) und entsprechende Strom- 
Spannungskennline (rechts) 
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Ohmscher Kontakt 

Wir betrachten nun einen Metall-Halbleiter-Kontakt mit einem n-Halbleiter, bei dem die 
Austrittsarbeit Wr,.uı, größer als dıe des Metalls Wr,.m ist, was auch als ohmscher 
Kontakt bezeichnet wird. Um das Bänderdiagramm zu konstruieren, skizzieren wir ZU- 
nächst wıeder dıe beiden Bänderdiagramme für den Halbleiter und das Metall getrennt 
(Abb. 2.29, links). Werden nun das Metall und der Halbleiter miteinander in Kontakt ge- 
bracht, werden die beiden Bänderdiagramme gegeneinander verschoben, was zu der in 
Abb. 2.29, rechts, dargestellten Verbiegung der Bänder im Bereich des Übergangs führt. 
Offensichtlich können für den dargestellten Fall Elektronen nun sehr leicht von einem 
Gebiet in das andere gelangen, da keine Potentialbarriere zu überwinden ist. 
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Abb. 2.29 Bänderdiagramm eines ohmschen Kontakts (Metall-Halbleiter-Übergang mit n- 
Halbleiter und W£x.uı > W£x.m) vor (links) und nach dem Kontaktieren (rechts). Zwischen Metall 
und Halbleiter ist keine Potentialbarriere 
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Auch für diesen Fall lässt sich das Zustandekommen des Bänderdiagramms noch auf 
andere Weise erklären. Wegen der geringeren Austrittsarbeit des Metalls im Vergleich zu 
dem Halbleiter gelangen Elektronen vom Metall in den Halbleiter, was dort zu einer An- 
häufung (Akkumulation) von Elektronen führt. Die erhöhte Elektronendichte im Bereich 
des Übergangs ist nun gleichbedeutend mit einem abnehmenden Abstand zwischen dem 
Ferminiveau und der Leitungsbandkante (vgl. Abschn. 1.2.1), so dass sich das dargestellte 
Bänderdiagramm ergibt. 


Ohmscher Kontakt bei Anlegen einer Spannung 

Wird nun eine Spannung an den Übergang zwischen Metall und Halbleiter gelegt, so ver- 
schieben sich die Bänder wie in Abb. 2.30, links, für eine positive und Abb. 2.30, rechts, 
für eine negative Spannung Uy.nı gezeigt. In beiden Fällen können die Elektronen prak- 
tisch ungehindert den Übergang passieren. Der Strom wird daher nur von dem Widerstand 
der neutralen Bahngebiete bestimmt, so dass der Kontakt ein ohmsches Verhalten zeigt. 
Die Strom-Spannungskennlinie des Übergangs ist in Abb. 2.31 dargestellt. 
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Abb. 2.30 Bänderdiagramm eines ohmschen Kontakts bei Anlegen einer positiven (links) und bei 
Anlegen einer negativen Spannung (rechts) an das Metall gegenüber dem Halbleiter. In beiden Fäl- 
len können die Elektronen ungehindert den Übergang passieren 
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Abb. 2.31 Ohmscher Kontakt bei angelegter Spannung (links) und entsprechende Strom- 
Spannungskennline (rechts) 


Zusammenfassend gilt, dass der Übergang zwischen einem n-Halbleiter und einem Me- 
tall einen Schottky-Kontakt bildet, wenn die Austrittsarbeit des n-Halbleiters kleiner ist 
als die des Metalls. Ein ohmscher Kontakt entsteht hingegen, wenn die Austrittsarbeit des 
n-Halbleiters größer ist als die des Metalls. 

Ohmsche Kontakte sind eine notwendige Voraussetzung für die Herstellung von in- 
tegrierten Schaltungen, da sowohl die Verdrahtung innerhalb der Schaltung als auch die 
Anschlüsse nach außen aus Metall bestehen und damit an den Verbindungsstellen mit 
dem Halbleiter jeweils Metall-Halbleiter-Übergänge entstehen. Um unabhängig von den 
Austrittsarbeiten der verwendeten Materialien, zu gewährleisten, dass der Übergang einen 
ohmschen Charakter hat, verwendet man an der Kontaktstelle Halbleiter mit sehr hohen 
Dotierungen (Abb. 2.32). Dadurch wird bei einem Schottky-Kontakt die ım Halbleiter 
entstehende Raumladungszone, ähnlich wie bei dem pn-Übergang, sehr klein, so dass die 


22 2 Diode 


Ladungsträger den Übergang durchtunneln können. Der Übergang verhält sich damit prak- 
tisch wie ein ohmscher Kontakt. 
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Abb. 2.32 Durch sehr hohe Dotierungen im Bereich des Kontakts entstehen Metall-Halbleiter- 
Übergänge mit ohmscher Charakteristik 


2.5.3 Metall-Halbleiter-Übergang mit p-Halbleiter 


Nachdem wir das Verhalten des Metall-Halbleiter-Übergangs am Beispiel des n-Halblei- 
ters untersucht haben, soll im Folgenden kurz auf Übergänge mit p-Halbleiter eingegangen 
werden. Da hier Löcher die dominierende Ladunssträgerart darstellen, ist es für das Ver- 
ständnis hilfreich, das Metall in diesem Fall nicht als Elektronenreservoir, das bis zum 
Ferminiveau mit Elektronen gefüllt ist, zu betrachten, sondern als ein Löcherreservoir, 
das oberhalb des Ferminiveaus mit Löchern gefüllt ist. Die Eigenschaften des Übergangs 
werden dann durch das Verhalten der Löcher, die sich entlang der Valenzbandkante be- 
wegen, bestimmt. In Abb. 2.33 sind dazu die Bänderdiagramme für einen Kontakt mit 
p-Halbleiter für den Fall Wr,..ur < Wex.m (links) sowie für den Fall W£,.uı > Wex.m 
(rechts) dargestellt. Die oben dargestellten Bilder zeigen die Bänderdiagramme jeweils 
vor dem Kontaktieren, die unteren Bilder nach dem Kontaktieren im thermodynamischen 
Gleichgewicht. Man erkennt, dass für den Fall Wr,.ur < Werx.m (Abb. 2.33, links) 
praktisch keine Barriere für Löcher in dem Valenzband existiert, während für den Fall 
Wrx.un > Wex.m (Abb. 2.33, rechts) eine Spitze in dem Valenzband auftritt, welche das 
Übertreten von Löchern aus dem Halbleiter in das Metall und umgekehrt verhindert. Im 
ersten Fall liegt demnach ein ohmscher Kontakt und im zweiten Fall ein Schottky-Kontakt 
vor. Das Strom-Spannungsverhalten ergibt sich dabei analog zu den Überlegungen beim 
n-Halbleiter. 

Im Gegensatz zu dem n-Halbleiter gilt beim p-Halbleiter also, dass der Übergang zwi- 
schen dem Halbleiter und einem Metall einen Schottky-Kontakt mit Diodencharakteristik 
bildet, wenn die Austrittsarbeit des p-Halbleiters größer ist als die des Metalls. Ein ohm- 
scher Kontakt mit einer Widerstandskennlinie entsteht hingegen, wenn die Austrittsarbeit 
des p-Halbleiters kleiner ist als die des Metalls. 
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Abb. 2.33 Bänderdiagramme von Metall-Halbleiter-Übergängen mit p-Halbleiter vor (oben) und 
nach dem Kontaktieren (unten). Abhängig von den Austrittsarbeiten entsteht entweder ein ohmscher 
Kontakt für Wgx.ur < Wex.m (links) oder ein Schottky-Kontakt für Wrx.uın > Wex.m (rechts) 


S.m.ıi.L.E: 2.5_Metall-HL-Kontakt 2 


Merksatz 2.8 


Metall-Halbleiter-Übergänge zeigen, abhängig von den Materialeigenschaften und 
dem Typ des Halbleiters, entweder ohmsches oder diodenähnliches Verhalten. 
Durch sehr starke Dotierung des Halbleiters im Bereich des Übergangs kann er- 
reicht werden, dass der Übergang in jedem Fall ohmschen Charakter hat, was für 
die Kontaktierung von Bauelementen von großer Bedeutung ist. 
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Bipolartransistor 


3.1 Aufbau und Wirkungsweise des Bipolartransistors 
3.1.1 npn- und pnp-Transistor 


Der Transistor ist ein Bauelement, dessen Widerstand zwischen zwei Elektroden durch 
Anlegen einer Spannung an eine dritte Steuerelektrode beeinflusst werden kann. Dieser 
Eigenschaft verdankt der Transistor auch seinen Namen, der sich von dem englischen 
Ausdruck transfer resistor ableitet. Die Bezeichnung bipolar weist darauf hin, dass für 





die Funktion des Bauelementes beide Ladungsträgerarten, also Löcher und Elektronen, 
erforderlich sind. 

Der Bipolartransistor besteht aus drei Gebieten, die abwechselnd n- und p-dotiert sind 
(Abb. 3.1) und mit Emitter (E), Basis (B) und Kollektor (C) bezeichnet werden. 





Abb. 3.1 Querschnitt durch einen Bipolartransistor mit der Dotierfolge npn 


Die Steuerelektrode, die Basis, ist dabei zwischen den beiden anderen Elektroden an- 
geordnet. Je nach Dotierfolge der einzelnen Gebiete unterscheidet man npn- und pnp- 
Transistoren, deren prinzipieller Aufbau anhand der vereinfachten eindimensionalen Dar- 
stellungen in Abb. 3.2 gezeigt ist. Die entsprechenden Schaltsymbole sind in Abb. 3.3 
dargestellt, wobei der am Emitter befindliche Pfeil die technische Stromrichtung im Nor- 
malbetrieb angibt. 
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Abb. 3.2 Vereinfachte eindimensionale Darstellungen des Bipolartransistors. Abhängig von der 
Reihenfolge der Dotierungen unterscheidet man npn- (links) und pnp-Transistoren (rechts) 


C E 
E C 
npn- BJT pnp- BJT 


Abb. 3.3 Schaltsymbol des npn- (links) und des pnp-Transistors (rechts) 


Die an dem Bipolartransistor anliegenden Spannungen werden üblicherweise auf das 
Emitterpotenzial bezogen und die Stromrichtungen an den drei Elektroden sind so defi- 
niert, dass in den Transistor hineinfließende Ströme positiv sind, wıe anhand der einfachen 
Schaltung in Abb. 3.4 gezeigt ist. 





Abb.3.4 npn-Transistor mit angelegten Spannungen. Die Richtung der Ströme ist so definiert, dass 
in den Transistor fließende Ströme positiv sind 


3.1.2 Funktion des Bipolartransistors 


Zunächst sei der Fall betrachtet, dass über dem Basis-Emitter-Übergang eine äußere Span- 
nung von Upg = 0 V liegt. In diesem Fall ist der Basis-Emitter-Übergang gesperrt und der 
in die Basis fließende Strom ist /z = OA. Wegen der zwischen Kollektor und Emitter an- 
liegenden Spannung Uc£ = 5 V ist auch der Basis-Kollektor-Übergang in Sperrrichtung 
gepolt. Es kann also kein Strom zwischen Kollektor und Emitter fließen, d.h. /c =0A 
(Abb. 3.5). 
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Uge=0V 


n-Emitter p-Basis n-Kollektor 





Abb.3.5 Ist die von außen angelegte Basis-Emitter-Spannung gleich null, sind beide pn-Übergänge 
gesperrt und es fließt kein Strom durch den Transistor 


Legt man nun eine Spannung von etwa Upg = 0,7 V an den Basis-Emitter-Übergang, 
so wird dieser in Durchlassrichtung geschaltet. Wie bei der Diode diffundieren dadurch 
Löcher aus dem p-Gebiet (Basis) in das n-Gebiet (Emitter), wo sie rekombinieren. Ent- 
sprechend gelangen die aus dem n-dotierten Emitter diffundierten Elektronen in die p- 
dotierte Basis. Diese ist jedoch so kurz, dass die Elektronen dort nicht rekombinieren, 
sondern sich durch die Basis hindurchbewegen, bis sie schließlich an den Rand der Basıs- 
Kollektor-Raumladungszone gelangen. Dort ist die Richtung des elektrischen Feldes so, 
dass die Elektronen weiter in Richtung Kollektor driften. Es fließt demnach ein Elektro- 
nenstrom zwischen Kollektor und Emitter, d.h. /c > OA (Abb. 3.6). 


Merksatz 3.1 
Die über den in Durchlassrichtung gepolten Basis-Emitter-Übergang fließenden 
Elektronen rekombinieren nicht in der sehr kurzen Basis, sondern gelangen über 
den Basis-Kollektor-Übergang in den Kollektor, so dass ein Strom durch den Tran- 
sistor fließt. 


Die Berechnung der Ströme durch den Transistor erfolgt auf gleiche Weise wie bei 
der Diode. Dort hatten wir bereits gesehen, dass bei der Injektion von Ladungsträgern 
der Minoritätsträgerstrom ein reiner Diffusionsstrom ist, der aus der Steigung der La- 
dungsträgerverteilung bestimmt werden kann. Der prinzipielle Verlauf der Ladungsträ- 
gerverteilung lässt sich für den Bipolartransistor leicht angeben, da der Transistor aus 
zwei pn-Übergängen besteht, von denen im Normalbetrieb der Basis-Emitter-Übergang in 
Durchlassrichtung und der Basis-Kollektor-Übergang in Sperrrichtung gepolt ist. Durch 
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die Injektion von Elektronen aus dem Emitter nimmt daher die Elektronendichte am linken 
Rand der Basis sehr hohe Werte an, während am rechten Rand der Basis die Elektronen- 
dichte sehr gering ist, da dort die Elektronen in den Kollektor abgesaugt werden. Da die 
Basis des Bipolartransistors in der Regel sehr kurz ist, ergibt sich somit die in Abb. 3.7 
dargestellte Ladungsträgerverteilung. 
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Abb.3.6 Durch Anlegen einer positiven Basis-Emitter-Spannung geht der Basis-Emitter-Übergang 
in Durchlassrichtung und es fließen Ladungsträger durch den Transistor 
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Abb. 3.7 Die Minoritätsladungsträgerverteilung an dem Basis-Emitter- bzw. dem Basis-Kollektor- 
Übergang im Transistor entspricht jeweils der einer in Durchlass- bzw. Sperrrichtung gepolten Diode 


S.m.ı1.L.E: 3.1_Ladungsträgerverteilung 
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Merksatz 3.2 

Im Normalbetrieb ist beim Bipolartransistor der Basis-Emitter-Übergang in Durch- 
lassrichtung und der Basis-Kollektor-Übergang in Sperrrichtung gepolt. Dadurch 
ergibt sich eine dreieckförmige Verteilung der Minoritätsträger ın der Basis. 


3.2 Ableitung der Transistorgleichungen 
3.2.1 Transistor im normalen Verstärkerbetrieb 


Im Folgenden wollen wir die Ströme /7z, /c und /z quantitativ bestimmen. Um die Rech- 
nung zu vereinfachen, werden wir dabei den Beitrag der vom Kollektor in die Basıs inji- 
zıerten Löcher zum Kollektorstrom vernachlässigen, da dieser Anteil wegen der geringen 
Steigung der Löcherverteilung an der Stelle xc gegenüber dem Anteil des Elektronen- 
stroms an der Stelle xz keine Rolle spielt. Ebenso vernachlässigen wir die Rekombination 
von Ladungsträgern in der Basıs. Dies ist bei sehr kurzen Basisweiten xg sicher gerecht- 
fertigt und besagt, dass der ın die Basis fließende Elektronenstrom an der Stelle x = 0 
gleich dem aus der Basis fließenden Elektronenstrom an der Stelle xz ist. Da der Strom 
proportional zu der Steigung der Ladungsträgerverteilung ist, ist die Vernachlässigung der 
Rekombination demnach gleichbedeutend mit der Näherung der Ladungsträgerverteilung 
durch eine Gerade. 


Kollektorstrom 

Unter Vernachlässigung der vom Kollektor in die Basis injizierten Löcher ist der Kollek- 
torstrom allein durch den Elektronenstrom an der Stelle xg gegeben. Da es sıch hierbei 
um einen Minoritätsträgerstrom handelt, kann nach (1.80) und (1.81) der Driftanteil ver- 
nachlässigt werden und wir können den Kollektorstrom aus der Steigung der Ladungsträ- 
gerverteilung ng (x) in der Basis an der Stelle xz berechnen, 


dnp 


dx 


X=XB 


Ic = —AqgDnB (3.1) 
Zur Bestimmung des Verlaufs von ng(x) können wir auf das im letzten Kapitel abgelei- 
tete Ergebnis (2.16) zurückgreifen, nach dem die Minoritätsträgerüberschussdichte durch 
die von außen an den Übergang angelegte Spannung ausgedrückt werden kann. Übertra- 
gen auf den Basis-Emitter-Übergang des Bipolartransistors ergibt sich demnach für die 
Elektronenüberschussdichte 


n',(0) = no [exp (2 03:) = | | 3.2) 
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Am rechten Rand der Basis bei x = xz ist die Elektronendichte dagegen sehr klein, da 
die Elektronen bei xz durch das elektrische Feld in den Kollektor abgesaugt werden (vgl. 
Abb. 3.7). Es gilt damit näherungsweise 


Belt, (3.3) 
Für die Ladungsträgerverteilung innerhalb der Basis erhalten wir somit die Geradenglei- 
chung 
/ et X 
n5,(x) =n,;(0) ( — =) (3.4) 
XB 


Unter der Voraussetzung, dass die Basisdotierung ortsunabhängig ist, liefert die Ableitung 
der Überschussträgerdichte das gleiche Ergebnis wie die Ableitung der Trägerdichte, so 
dass wir (3.4) in (3.1) einsetzen können. Dies ergibt für den Kollektorstrom /c schließlich 


Bor [exp (z VB) = | (3.5) 


mit dem Transfersättigungsstrom 


AqD 
| > 
XB 


wobei typische Werte für /s im Bereich /s = 10°!’ A liegen. Wie man aus (3.5) erkennt, 
steigt der Kollektorstrom exponentiell mit der angelegten Basıs-Emitter-Spannung wie in 
Abb. 3.8 verdeutlicht ist. 





u 
0 X X 


Abb. 3.8 Wegen der kurzen Basisweite wird der Verlauf der Minoritätsträger in der Basis durch 
eine Gerade beschrieben. Der Kollektorstrom ist proportional zu der Steigung der Geraden, die 
exponentiell mit der Basıs-Emitter-Spannung ansteigt 


Merksatz 3.3 
Der Kollektorstrom ist proportional der Steigung der Minoritätsladungsträgerver- 
teilung in der Basis und steigt damit exponentiell mit der Basıs-Emitter-Spannung. 
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Basisstrom 

Der Basisstrom /z liefert die aus der Basis kommenden Löcher, die in den Emitter dif- 
fundieren und dort rekombinieren. Unter Vernachlässigung der Rekombination ın der 
Raumladungszone kann der Basisstrom aus der Ableitung der Löcherverteilung an der 
Stelle —xz im Emitter berechnet werden (vgl. Abschn. 2.2.1). Es gilt somit 


dpE 
Ip = AgDyE on 


2 (3.7) 





Bei ortsunabhängiger Dotierung in der Basis unterscheiden sich die Trägerdichte pz und 
die entsprechende Überschussträgerdichte p’; lediglich um einen konstanten Betrag, so 
dass wir nach (1.64) bei der Ableitung auch die Überschussträgerdichte einsetzen können, 
d.h. 











d / 
Ip=AgDe —E| , (3.8) 
dx vr 
wobei die Überschusslöcherdichte im Emitter Pr (x) durch 
x+txX 
PE(X) = Pro Iexp (—Usr) — | exp 2 (3.9) 
kT LpE 
P;C-XE) 


gegeben ist (vgl. (2.18)). Dabei beschreibt der unterklammerte Term auf der rechten Seite 
der Gleichung die Ladungsträgerdichte am Rand —xz; der Raumladungszone abhängig 
von der angelegten Spannung Upgr£ und der Exponentialterm den Verlauf der Trägerdichte 
abhängig von der Ortskoordinate x. Damit erhalten wir schließlich aus (3.8) 


_ AgDpE Po 


B 
LpE 


[exp („Ver) = | | 3.10) 


Als Eingangskennlinie des Bipolartransistors ergibt sich damit eine einfache Diodenglei- 
chung (Abb. 3.9). Man erkennt, dass der Strom /z wie bei der Diode ab etwa Ug£ = 0,7 V 
stark ansteigt, so dass die Basis-Emitter-Spannung bei in Durchlassrichtung gepoltem 
Basis-Emitter-Übergang in guter Näherung mit 


ÜgE I 0,7V (3.11) 
abgeschätzt werden kann. 
Emitterstrom 
Der Emitterstrom /z kann nun einfach aus der Bedingung berechnet werden, dass die 


Summe aller in den Transistor fließenden Ströme gleich null sein muss, d.h. 


ne, (3.12) 
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Abb. 3.9 Die Eingangskennlinie des Bipolartransistors entspricht der einer Diode 


Stromverstärkung 
Ein wichtiger Parameter zur Charakterisierung des Bipolartransistors ıst das Verhältnis 
von Kollektor- zu Basisstrom, die so genannte statische Stromverstärkung 


Te 
Bn=-—-, : 
I 
wobei der Index N für Normalbetrieb steht. Durch Division von (3.5) und (3.10) erhält 


man 
D„» NBo LpE 


Br = 
DE PEO XB 


(3.14) 


und nach Ersetzen der Gleichgewichtsdichten durch die Dotierungen mit (1.9) und (1.11) 


D„B Npe LpE 


Bi= 
D,E NaB XB 





(3.15) 


Durch geeignetes Einstellen der Dotierungen Npe > Na und durch eine kurze Basıs- 
weite (typ. 0,2 um) erhält man somit hohe Stromverstärkungen, wobei typische Werte ım 
Bereich von etwa By = 50...200 liegen. 

Für den Basisstrom /z erhalten wir damit statt (3.10) den vereinfachten Ausdruck 


je = Iexp (Use) = | M (3.16) 


Stromverstärkung des Bipolartransistors mit kurzem Emitter 

Ist die Emitterlänge w; klein gegenüber der Diffusionslänge L,z der Minoritätsträger 
ım Emitter, ist der Verlauf der Ladungsträger im Emitter nicht durch die Diffusionslänge 
bestimmt, sondern durch die Länge wz des Emitters und es gilt 


D„s NDE WE 


Be (3.17) 


D,E NAB XB 


3.2 Ableitung der Transistorgleichungen 
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verwenden. Damit erhalten wir aus (3.19) für den Kollektorstrom 


NE (3.23) 
= m m . 

N 100KNR | 

wobei der durch die Näherung Uge * 0,7 V gemachte Fehler für Ug > 0,7V 

vernachlässigbar ist. 


Abhängigkeit der Stromverstärkung vom Arbeitspunkt 
Bei einem realen Transistor zeigt sich - im Gegensatz zu den bisher abgeleiteten Bezie- 
hungen - eine Abhängigkeit der Stromverstärkung By von dem Kollektorstrom. 
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Abb. 3.11 In der logarithmischen Darstellung erhält man für den Verlauf des Basis- und des Kol- 
lektorstroms Geraden, deren Steigungen für sehr kleine und sehr große Basis-Emitter-Spannungen 
abnehmen (links). Damit sinkt auch die Stromverstärkung für sehr kleine und sehr große Kollektor- 
ströme (rechts) 


Die Ursache dafür ist, dass bei kleinen Strömen die Rekombination von Ladunsgsträ- 
gern in der Basıs-Emitter-Raumladungszone berücksichtigt werden muss, was zu einer 
Abweichung von der idealen Kennlinie der Basıis-Emitter-Diode führt. Bei sehr großen 
Strömen tritt zudem starke Injektion am Basis-Emitter- bzw. Basis-Kollektor-Übergang 
auf, was sich ebenfalls in einer Abweichung von der idealen Kennlinie äußert. Die Ver- 
läufe der Ströme sind in Abb. 3.11, links, dargestellt. In der logarıthmischen Darstellung 
entspricht der Abstand der Kennlinien der Stromverstärkung und man erkennt die Abnah- 
me zu sehr kleinen und sehr großen Strömen hin, wie in Abb. 3.11, rechts, gezeigt. 


3.2.2 Transistor im inversen Verstärkerbetrieb 


Im inversen Verstärkerbetrieb ist die Funktion von Emitter und Kollektor vertauscht, d.h. 
der Basis-Kollektor-Übergang ist in Durchlassrichtung und der Basis-Emitter-Übergang 
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ist in Sperrrichtung gepolt. Für die Ströme erhält man 


el, Iexp (7 Use) z | (3.24) 
12 = 5 [er (ZUc) - 1] (3.25) 


mit der Stromverstärkung im Inversbetrieb 37 


_ Ir _ Das Npc Lpc (3 26) 
Is Dyc Nas XB 





I 


Die Stromverstärkung ım Inversbetrieb liegt dabei typischerweise um eine bis zwei Grö- 
ßenordnungen unter dem Wert der Stromverstärkung im Normalbetrieb. 


3.2.3 Transistor im Sättigungsbetrieb 


Sind beide pn-Übergänge in Durchlasspolung, d.h ist Ugg > O V und Ugc > OV, ist der 
Transistor ın Sättigung. Es werden dann Minoritätsträger sowohl vom Emitter als auch 
vom Kollektor in die Basis injiziert (Abb. 3.12). 





Abb. 3.12 Im Bereich der Sättigung sind beide pn-Übergänge des Bipolartransistors in Durchlass- 
richtung gepolt. Dies führt wegen der Injektion von Ladungsträgern von dem Emitter und dem 
Kollektor in die Basis zu einer Abnahme der Steigung der Minoritätsträgerverteilung und damit zu 
einer Abnahme des Stroms 


Damit verringert sich jedoch die Steigung der Minoritätsträgerdichte ng (x) und damit 
auch der Kollektorstrom /c. Aus Abb. 3.12 erkennt man darüber hinaus, dass im Sätti- 
gungsbetrieb sehr viele Ladungsträger in der Basıs gespeichert sind. Diese so genannte 
Sättigungsladung liefert keinen Beitrag zum Kollektorstrom, macht sich aber beim Schal- 
ten des Transistors negativ bemerkbar, da die Ladung erst vollständig ausgeräumt werden 
muss, bevor der Transistor vom leitenden in den gesperrten Zustand übergeht (vgl. Ab- 
schn, 2.2). 

Die Kollektor-Emitter-Spannung in Sättigung Uce,,, ergibt sich aus der Differenz der 
Spannungen über den beiden in Durchlassrichtung gepolten pn-Übergängen. In vielen 
praktischen Fällen genügt die einfache Näherung 


Ucg,., XO,1V. (3.27) 
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3.2.4 Ausgangskennlinienfeld des Transistors 


Trägt man den Kollektorstrom /c abhängig von der Kollektor-Emitter-Spannung Uceg für 
unterschiedliche Werte des Basisstroms /z auf, so erhält man schließlich die in Abb. 3.13 
gezeigten Kennlinien. Man erkennt, dass im aktiven Vorwärtsbetrieb der Kollektorstrom 
proportional zu dem Basisstrom und unabhängig von der Kollektor-Emitter-Spannung ist. 
Für sehr kleine Kollektor-Emitter-Spannungen geht der Transistor jedoch in Sättigung, da 
beide pn-Übergänge in Durchlassrichtung gepolt sind, was zu einer Abnahme des Kollek- 
torstroms mit kleiner werdender Kollektor-Emitter-Spannung führt. Insbesondere gilt hier 
auch nicht mehr die Beziehung (3.13), die für den Normalbetrieb abgeleitet wurde. 
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Abb.3.13 Ausgangskennlinienfeld des Bipolartransistors. Im normalen Verstärkerbetrieb verlaufen 
die Kennlinien horizontal; im Sättigungsbereich nımmt der Strom mit abnehmender Kollektor- 
Emitter-Spannung stark ab 


S.m.ı.L.E: 3.2_BJT-Kennlinienfeld 


Beispiel 3.2 

Gegeben sei die in Abb. 3.14 gezeigte Transistorschaltung mit Ug = 5V, Bn 
100, /g = 0,1mA. Gesucht sind /c und Ucg jeweils für die beiden Fälle R 
1002 undR=1k8. 
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Abb. 3.14 Schaltung mit Bipolartransistor 


3.2 Ableitung der Transistorgleichungen 


Zunächst betrachten wir die Schaltung für den Fall $ = 100.2. Mit 
Ic = I5Bn = 10mA (3.28) 
erhalten wir aus der Masche im Ausgangskreis 
UeE =5V-IcR=5V-1l1V=4V. 5) 
Nun sei R = 1k2. Die gleiche Rechnung ergibt nun 
Ic = IsBn = 10mA (3.30) 


sowie 
Ug =5V-IcR=5V-1l10V=-5V Oral) 


und damit ein offensichtlich falsches Ergebnis. Der Grund dafür ist, dass wegen des 
srößer werdenden Widerstandes R der Spannungsabfall über R steigt und damit die 
Spannung Ucz immer kleiner wird, bis schließlich der Basis-Kollektor-Übergang in 
Durchlassrichtung gelangt und somit der Transistor im Sättigungsbereich arbeitet. 
Hier gilt jedoch der Zusammenhang (3.13) nicht mehr. Um den Kollektorstrom ab- 
zuschätzen, können wir annehmen, dass in Sättigung die Spannung Ucg sehr klein 
ist, d.h. 

Üce,., ?OIV. (3.32) 


Damit wird schließlich 


SM 
a 


=4,9mA, 0.9) 
wobei der durch die Näherung Ucr,,, X 0,1 V gemachte Fehler für Ug > Uce,s, 
vernachlässigbar ist. 


Merksatz 3.5 

Im Sättigungsbetrieb sind beide pn-Übergänge in Durchlassrichtung gepolt. Da- 
durch ergibt sich in der Basis eine trapezförmige Ladungsträgerverteilung mit 
einer sehr geringen Steigung, so dass der Kollektorstrom ebenfalls sehr klein wird. 
Gleichzeitig nimmt jedoch die in der Basis gespeicherte Ladung stark zu. 
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3.2.5 Basisweitenmodulation (Early-Effekt) 


Nach den bisher abgeleiteten Beziehungen ıst der Kollektorstrom im normalen Verstär- 
kerbetrieb unabhängig von der Kollektor-Emitter-Spannung Ucr. In der Praxis zeigt sich 
jedoch ein Anstieg des Stromes mit wachsender Spannung Ucez, wie in Abb. 3.15 gezeigt 
ist. 


Ic 
mÄ 





0141 2 3 4 5 Uc 


V 


Abb. 3.15 Die Basisweitenmodulation führt zu einer Zunahme des Kollektorstromes mit zuneh- 
mender Kollektor-Emitter-Spannung 


PSpice: 3.2_BJT-Kennlinie_IB PSpice: 3.2_BJT-Kennlinie_UBE 


Die Ursache dafür ist, dass eine Änderung der Spannung Ugc zu einer Änderung der 
Weite der Basis-Kollektor-Raumladungszone und damit zu einer Änderung der effektiven 
Basısweite xg (Abb. 3.16) führt. Dadurch ändert sich die Steigung der Ladungsträgerver- 
teilung in der Basis und damit auch der Strom /c. 


Raumladungszone 





-XE 0 


X Xe 0 


x 
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Abb.3.16 Eine Erhöhung der negativen Basis-Kollektor-Spannung führt zu einer Vergrößerung der 
Basis-Kollektor-Raumladungszone. Dadurch nimmt die Steigung der Minoritätsträgerverteilung in 
der Basis zu, so dass der Kollektorstrom ansteigt 
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Um den Effekt zu beschreiben, multiplizieren wır die bereits abgeleitete Stromglei- 
chung (3.5) mit einem zusätzlichen Term, der die Abhängigkeit des Stromes von der 
Spannung Ügc beschreibt, wobei der Parameter Un als Early-Spannung bezeichnet wird. 
Für den Strom /c erhalten wir somit 


U 
Leer [exp („7 U») = | ( _ ne) (3.34) 
U 
= Ic |ugc=0 ( - ne) Ä (3.35) 
AN 


Aus der Ableitung dieser Beziehung 


ee | (3.36) 
dUsc u Un 





erkennt man, dass die Verlängerungen der Stromkurve im Normalbetrieb die Spannungs- 
achse bei dem Wert —Ugc = —Uu4n schneiden und somit die Early-Spannung grafisch 
aus dem Kennlinienfeld bestimmt werden kann (Abb. 3.17). Typische Werte der Early- 
Spannung liegen bei etwa Un = 50V. 


Ic 


Ic | Ugc=0 
UAn 





Uscr0V -Usc 


Abb. 3.17 Die Verlängerungen der Ausgangskennlinien im normalen Verstärkerbetrieb schneiden 
die Spannungsachse bei der Early-Spannung 


Merksatz 3.6 

Mit zunehmender Sperrspannung über dem Basis-Kollektor-Übergang vergrößert 
sich die Basıs-Kollektor-Raumladungszone und es verringert sich entsprechend die 
effektive Basisweite. Dadurch erhöht sıch die Steigung der Minoritätsladungsträger- 
verteilung in der Basis und damit auch der Kollektorstrom. 
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3.3 Modellierung des Bipolartransistors 
3.3.1 Großsignalersatzschaltbild des Bipolartransistors 


Die für den normalen Verstärkerbetrieb abgeleiteten Gleichungen lassen sich durch ein 
einfaches Ersatzschaltbild mit einer gesteuerten Stromquelle im Ausgangskreis und einer 
Diode im Eingangskreis darstellen (Abb. 3.18). 


E = 


Abb. 3.18 Großsignalersatzschaltbild des Transistors im normalen Verstärkerbetrieb. Eingangssei- 
tig stellt der Transistor eine Diode dar; ausgangsseitig wird das Verhalten durch eine gesteuerte 
Stromquelle beschrieben 


Abb. 3.19 Großsignalersatzschaltbild des Transistors im Inversbetrieb. Die Funktion von Emitter 
und Kollektor ist in dieser Betriebsart vertauscht 


Entsprechend erhält man für den Inversbetrieb die in Abb. 3.19 gezeigte Schaltung, in 
der die Funktion von Emitter und Kollektor vertauscht sind. 

Da die Ströme im Normalbetrieb nur von Upg£ und im Inversbetrieb nur von Ugc ab- 
hängen, lassen sich die beiden Ersatzschaltbilder in dem so genannten Transportmodell 
zusammenfassen (Abb. 3.20). Dabei gilt unter Vernachlässigung des Early-Effektes für 
den so genannten Transferstrom 


(3.37) 


Is op (use) - 1] 5 838) 


Bn kT 
Ipı Ip2 
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Dieses Ersatzschaltbild geht für den Normalbetrieb wieder in die Schaltung nach Abb. 3.18 
über, da in diesem Fall wegen Ugc < O V die Basis-Kollektor-Diode sperrt und in (3.37) 
und (3.38) die entsprechenden Exponentialterme verschwinden. 





Abb. 3.20 Durch Zusammenfassen der Ersatzschaltungen für den normalen Verstärkerbetrieb und 
den Inversbetrieb erhält man das Transportmodell 


Um nun auch das dynamische Verhalten des Transistors zu beschreiben, kann die Er- 
satzschaltung mit den entsprechenden Kapazitäten, welche das Ladungsspeicherverhalten 
berücksichtigen, erweitert werden. Dies führt auf das in Abb. 3.21, links, dargestellte Er- 
satzschaltbild, wobei die Kapazitäten Cg£ und Cgc die im Transistor gespeicherte Ladung 
beschreiben. Diese setzt sich wie bei der Diode jeweils aus Sperrschicht- und Diffusions- 
kapazität zusammen. Es gilt somit 


CBE = CaBE + CjBE (3.39) 
Csc = Casc + Cjxc|- (3.40) 


Für die einzelnen Kapazitäten gilt entsprechend wie bei der Diode 


und 








Ber (— U ) 3.41 
d.BE “Ar SeXP\ 7 BE (3.41) 
Bern (- U ) 3.42 
aBc = ur misexp (7, 7 Isc (3.42) 
Up \ BE 
C,BE = Cjo,BE ( z— j (3.43) 
i.BE 
U. —Msc 
pc = Cyonc (1- ) 9 3.44) 
i.BC 
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wobei bei in Durchlassrichtung gepoltem Übergang die Diffusionskapazität und bei in 
Sperrrichtung gepoltem Übergang die Sperrschichtkapazität dominiert. Dabei sind Mp£ 
und Mgc die Kapazitätskoeffizienten der pn-Übergänge mit typischen Werten von Mp£ = 
0,25 bzw. Mgc = 0,4. Die Größen P; gr und D;gc sind die Diffusionspotentiale des 
Basis-Emitter- bzw. des Basis-Kollektor-Übergangs. Mit ty, bezeichnet man die Transit- 
zeit des Bipolartransistors im Normalbetrieb, deren typischer Wert bei etwa ty ” 30ps 
liegt. Entsprechend ist 7, die Transitzeit im Inversbetrieb, mit einem typischen Wert von 
etwa 7; x 250 ps. 





Abb. 3.21 Transportmodell mit Kapazitäten zur Beschreibung des dynamischen Verhaltens (links). 
Die Bahnwiderstände der neutralen Bahngebiete und die Kontaktwiderstände werden durch Wider- 
stände berücksichtigt (rechts) 


Um die Spannungsabfälle in den neutralen Bahngebieten und den Kontakten zu be- 
rücksichtigen, kann das in Abb. 3.21, links, dargestellte Ersatzschaltbild noch um Serien- 
widerstände an den einzelnen Anschlüssen ergänzt werden, so dass sich das in Abb. 3.21, 
rechts, gezeigte Schaltbild ergibt. Typische Werte für die Widerstände liegen bei etwa 
Rz =802,Rc = 1502 und Rr =28. 


Berechnung der Transistorladungen Oper und Ogc 
Die auf den Kapazitäten des Bipolartransistors gespeicherten Ladungen erhalten wir durch 
Integration gemäß (2.52). Für die Ladungen der Sperrschichtkapazitäten O pr und O;Bc 


erhalten wir 
Cjo.BE ®i.BE Une \ 8 
0,88 = ———— | 1- [1- z (3.45) 
LBE 


l — MBE 
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und 


l — Mgc 





Cjosc ®; U 
On. = GB Pinc 1 (1- = |i 2 


P; BC 


Entsprechend gilt für die Diffusionsladungen im Transistor 


am 


für den Basis-Emitter-Übergang und 


3.48) 


für den Basis-Kollektor-Übergang. 


3.3.2 Schaltverhalten des Bipolartransistors 


Wir wollen nun das Schaltverhalten des Bipolartransistors untersuchen, wobei wir die ın 
Abb. 3.22 gezeigte Schaltung betrachten, bei der der Transistor mit einer Spannungsquel- 
le über einen Widerstand R, angesteuert wird. Der Transistor befinde sich zunächst ım 
eingeschalteten Zustand und wird dann zur Zeit t = 0 durch Anlegen einer negativen 
Spannung U, abgeschaltet. 





Abb. 3.22 Schaltung zur Untersuchung des Ausschaltverhaltens des Bipolartransistors 


Ähnlich wie bei der Diode muss nun zunächst die in der Basis befindliche Ladung 
ausgeräumt werden, bevor der Basis-Emitter-Übergang zu der Zeit t, in Sperrrichtung 
gelangt. Wird, wie in dem gezeigten Beispiel, der Transistor durch Anlegen einer nega- 
tiven Spannung an den Basis-Emitter-Übergang abgeschaltet, so erfolgt das Ausräumen 
durch einen negativen Basisstrom, der durch den Widerstand R, begrenzt wird und der 
so lange fließt, bis die überschüssigen Ladungsträger in der Basis verschwunden sind. 
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Erst dann geht der Kollektorstrom gegen null und die Kollektor-Emitter-Spannung steigt 
an (Abb. 3.23). Die Abschaltzeit wird also umso kleiner, je größer die negative Span- 
nung am Basis-Emitter-Übergang ist. Erfolgt das Ausschalten des Transistors hingegen 
durch Abtrennen der Spannungsquelle U,, so ist der Basisstrom null und die Ladungsträ- 
ger verschwinden ausschließlich durch Rekombination, was den Abschaltvorgang deutlich 
verlängert. 

Die Schaltzeit verlängert sıch ebenfalls deutlich, wenn sich der Transistor in Sättigung 
befindet, da in diesem Fall die in der Basis gespeicherte Ladung sehr groß ist (vgl. Ab- 
schn. 3.2.3). Eine Möglichkeit zu verhindern, dass der Transistor im eingeschalteten Zu- 
stand in Sättigung gelangt, ist die Verwendung von so genannten Schottky-Transistoren, 
auf die wir im Folgenden kurz eingehen wollen. 


Merksatz 3.7 
Je stärker der Transistor in Sättigung betrieben wird, umso mehr Ladung ist in der 
Basis gespeichert und umso länger dauert das Abschalten des Transistors. 





t 


Abb. 3.23 Verlauf der Spannungen und Ströme während des Abschaltens des Bipolartransistors 


PSpice: 3.3_BJT-Schalt 
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Schottky-Transistor 

Um die Ausschaltzeit klein zu halten, muss verhindert werden, dass der Transistor in 
Sättigung gelangt. Dies kann erreicht werden, indem man parallel zum Basıs-Kollektor- 
Übergang eine Schottky-Diode (Metall-Halbleiter-Diode) schaltet (Abb. 3.24). 


C 


E 


Abb. 3.24 Durch Parallelschaltung einer Schottky-Diode zum Basis-Kollektor-Übergang erhält 
man einen Schottky-Transistor 


Da eine solche Schottky-Diode, im Vergleich zu einer pn-Diode, bereits bei sehr nied- 
rıgen Spannungen (etwa 0,4 V) zu leiten beginnt (vgl. Abschn. 2.5), verhindert die Diode, 
dass der Basis-Kollektor-Übergang in Durchlassrichtung gelangt. 


3.3.3 Kleinsignalersatzschaltbild des Bipolartransistors 


Wie bei der Diode ergibt sich auch beim Bipolartransistor das Kleinsignalersatzschaltbild 
durch Linearisieren der Großsignalbeschreibung um den Arbeitspunkt herum (Abb. 3.25). 


BE ' I- =Byn I 


IB Igatig 


use 


Uncal 





ÜBE 


Abb. 3.25 Schaltung zur Untersuchung des Kleinsignalverhaltens des Transistors (links). Bei An- 
steuerung des Transistors mit kleinen Signalen um einen festen Arbeitspunkt herum kann die 
nichtlineare Kennlinie im Arbeitspunkt durch eine Gerade angenähert werden (rechts) 


Um zum Beispiel die Änderung des Kollektorstromes /c abhängig von der Ände- 
rung der Basis-Emitter-Spannung Upg£ zu bestimmen, nähert man die nichtlineare Kurve 
Ic (Use) in dem Arbeitspunkt (Use A, /c,a) durch eine Gerade mit der Steigung 


dIc q 


— — —_]/] 3.49 
Em Alsel., KT CA (3.49) 
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Die Änderung ic des Kollektorstromes im Arbeitpunkt /c., ist dann durch die lineare 
Beziehung 
Ic = gmÜBE (3.50) 


gegeben, wenn upg die Änderung der Basis-Emitter-Spannung um den Arbeitspunkt 
herum ist. Um nun sämtliche Abhängigkeiten der Ströme /c, /g von den Spannungen 
Up, Ucg Zu erfassen, bilden wir das totale Differential. Mit 


Ip = Ip (Us£, Uce) SL) 
Ic = Ic (Use, Üce) (3.32) 


erhalten wir für die Änderungen iz und ic 

















Olp (3.53) 
IB- "| ÜBE = —| ÜCE . 
N N 
En O0 
Olc Ic 
GE —— 3.54 
Ic Us: |, UBE Ve |, UCE (3.54) 
— — ni 
8m 80 


Die Ableitungen stellen dabei die Kleinsignalparameter dar, die wir im Folgenden bestim- 
men wollen. 


Steilheit 
Für die Abhängigkeit des Kollektorstroms /c von der Eingangsspannung Ußg, die so ge- 
nannte Steilheit, gilt die bereits hergeleitete Beziehung 


q 
m 7” I . 3.55 


Die Steilheit des Bipolartransistors steigt also mit zunehmendem Kollektorstrom /c,a ım 
Arbeitspunkt. 


Ausgangsleitwert 
Für den Ausgangsleitwert erhalten wir unter Berücksichtigung des Early-Effektes mit 
(3.35) 

Alec 
 IUce 


Ilc 


__ _ Je lune=0 








80 (3.56) 








A UAN 
Um den Ausgangsleitwert in Abhängigkeit des Arbeitspunktes auszudrücken, tragen wir 
die Ausgangskennlinie auf (Abb. 3.26). Aus der Ähnlichkeit der Dreiecke folgt damit 
näherungsweise 

lels=6 Ic,a 


= (3.57) 
UANn Un + UckA 
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und damit 
Ic.a 1 
a er Te. (3.58) 
Un +Uma ro 
wobei statt des Ausgangsleitwertes gu auch häufig der Ausgangswiderstand ro verwendet 
wird. 
Der Ausganssleitwert go ist also proportional der Steigung der Ausgangskennlinie im 
Arbeitspunkt und steigt mit zunehmendem Kollektorstrom /c,4 im Arbeitspunkt. 





Abb. 3.26 Bestimmung des Ausgangsleitwertes des Bipolartransistors aus der Ausgangskennlinie 


Kleinsignalstromverstärkung 
Die Kleinsignalstromverstärkung ist definiert als die Änderung des Kollektorstromes bei 
einer Änderung des Basisstromes 
Ic 
Pn=—, (3.59) 
IB 


was der Ableitung des Kollektorstromes /c nach dem Basisstrom /z entspricht, d.h. 


_dle 


Te 


(3.60) 


Dieser Wert unterscheidet sich im Allgemeinen von der statischen Stromverstärkung By; 
für den mittleren Strombereich gilt jedoch ın guter Näherung 


Bn = Bn|. (3.61) 


Eingangsleitwert 
Der Eingangsleitwert des Bipolartransistors bestimmt sich aus 








0/ 0/5 0/I 
= | = — — (3.62) 
OUBE A lc OUBE 
= 
8m 


a8 
PN 
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und kann somit aus den bereits abgeleiteten Parametern g,, und Py bestimmt werden, so 
dass wir schließlich 


(2:65) 





erhalten, wobei auch hier häufig der Eingangswiderstand r,, verwendet wird. 


Rückwärtssteilheit 

Die Rückwärtssteilheit, also die Auswirkung einer Änderung der Kollektor-Emitter- 
Spannung auf den Strom im Eingangskreis kann als vernachlässigbar angenommen 
werden, so dass 





OB _ 0 (3.64) 
Ur 


ist. 


Kleinsignalersatzschaltbild 
Das Kleinsignalverhalten des Bipolartransistors wird damit nach (3.53) und (3.54) durch 
das folgende lineare Gleichungssystem beschrieben 


ig = &rUBE (3.65) 
ic = £mÜUBE + ZoUce » (3.66) 


welches sıch durch das in Abb. 3.27 gezeigte Ersatzschaltbild darstellen lässt. 





Abb. 3.27 Das Kleinsignalersatzschaltbild des Bipolartransistors repräsentiert die Beziehungen 
(3.65) und (3.66) 


Für hohe Frequenzen müssen die Kapazitäten mit berücksichtigt werden und man er- 
hält die in Abb. 3.28 gezeigte Hybrid-Kleinsignalersatzschaltung nach Giacoletto. 





Abb.3.28 Kleinsignalersatzschaltbild des Bipolartransistors mit Kapazitäten zur Beschreibung des 
dynamischen Verhaltens 
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Im normalen Verstärkerbetrieb (Upg > O0V , Ugc < OV) dominiert bei dem Basis- 
Kollektor-Übergang die Sperrschichtkapazität und wir erhalten 


U. —Msc 
ı j (3.67) 


i,BC 


Cgc = CjoBc ( z 





Die Kapazität des in Durchlassrichtung gepolten Basis-Emitter-Übergangs kann nähe- 
rungsweise durch die Diffusionskapazität C,g beschrieben werden, so dass wir mit 
(3.41) 


Cor = in Isexp( Une.) (3.68) 


erhalten. Für Use, a > 100. mV kann dies durch 


ÜBE = TN rc (3.69) 


angenähert werden, was mit (3.55) schließlich auf 


3 


führt. 


Merksatz 3.8 

Die Kleinsignalparameter des Bipolartransistors hängen vom Arbeitspunkt des 
Transistors ab. Insbesondere steigt die Steilheit mit zunehmendem Kollektorstrom 
im Arbeitspunkt, während der Ausgangswiderstand abnimmt, so dass das Produkt 
aus Steilheit und Ausgangswiderstand konstant bleibt. 


3.3.4 Frequenzverhalten des Transistors 


Transitfrequenz 
Die Stromverstärkung eines Transistors ist frequenzabhängig. Zur Untersuchung des Fre- 
quenzverhaltens betrachten wir die in Abb. 3.29 gezeigte Schaltung. Der Arbeitspunkt der 
Schaltung wird durch den Strom /z.ı und die Gleichspannungsquelle Ucg, 4 eingestellt. 
Zusätzlich steuern wir den Transistor mit dem Strom iz um den Arbeitspunkt herum aus. 
Da wir uns lediglich für das Kleinsignalverhalten, das heißt die Änderungen der Signa- 
le um einen Arbeitspunkt herum, interessieren, ersetzen wir den Transistor durch seine 
Kleinsignalersatzschaltung und setzen die Gleichstrom- und Gleichspannungsquellen zu 
null. Damit erhalten wir die in Abb. 3.30 gezeigte Schaltung, die das Kleinsignalverhalten 
im Arbeitspunkt beschreibt. 
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Die Analyse der Schaltung führt auf den Ausdruck 


Pn 


hg 3.71) 


IB L=F X jw CE 





Abb. 3.29 Schaltung zur Bestimmung der Transitfrequenz des Bipolartransistors. Neben dem 
Wechselanteil enthalten die Signale jeweils einen Gleichanteil zur Arbeitspunkteinstellung 


ig(t) iclt) 





Abb. 3.30 Das Kleinsignalersatzschaltbild berücksichtigt lediglich die Wechselanteile der Signale 
um den Arbeitspunkt herum 


Mit der Abkürzung 
Em 
WB = — (3.72) 
PT Br (Cor + Che) 
wird dies zu 
Blow) = Ben —— (3.73) 
1+ J os 


Trägt man ß(®) im logarithmischen Maßstab über der Frequenz auf, ergibt sich die in 
Abb. 3.31 gezeigte Darstellung. 
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IP(@)| (log) 
Pn 






DB OT @ (log) 


Abb. 3.31 Verlauf der Stromverstärkung über der Frequenz. Ab der Frequenz ©; nimmt die Strom- 
verstärkung ab und erreicht bei der Transitfrequenz w&r den Wert eins 


PSpice: 3.3_BJT-Transitfreg 





Eine wichtige Größe ist die sog. B-Grenzfrequenz, bei der der Betrag der Stromver- 
stärkung um den Faktor 1/ Y2 abnimmt. Für © & @g gilt 


Po) 7 Pn (3.74) 


und füro > @5 
Em 


Po) nu 
J® (CE + Cc) 
d.h. oberhalb der Frequenz &z sinkt die Stromverstärkung mit 1/®. Ein Maß zur Beur- 


(3.75) 


teilung der Hochfrequenz-Eigenschaften eines Transistors ist die Transitfrequenz wr, bei 
der der Betrag |ß| der Kleinsignalstromverstärkung den Wert eins annimmt, also 


Bor) =1. (3.76) 


Daraus folgt mit (3.75) 
8m 
es, 2 (3.77) 
@T (CBE + Cc) 


&m 
or = — |. (3.78) 


Die parasitären Kapazitäten Cgg und Cgc führen also zu einer Abnahme der Transitfre- 


und damit 


quenz des Transistors. 


33.5 Durchbruchverhalten des Bipolartransistors 


Lawinendurchbruch 

Bei hinreichend hoher Spannung UÜgc tritt ın der Basıs-Kollektor-Raumladungszone La- 
dungsträgermultiplikation durch den Lawineneffekt auf (vgl. Abschn. 2.3.4), was zu ei- 
nem Anstieg des Kollektorstromes /c führt. 
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Thermischer Durchbruch 
Thermischer Durchbruch tritt auf, wenn die zulässige Verlustleistung Pax X IcUce des 
Transistors überschritten wird. Dies führt zur Zerstörung des Bauelementes. 


3.4 Bänderdiagrammdarstellung des Bipolartransistors 


Auch die Funktion des Bipolartransistors lässt sich sehr anschaulich mit Hilfe des Bän- 
derdiagramms erklären. Dazu konstruieren wir zunächst mit den in Abschn. 2.4.1 aufge- 
stellten Regeln das Bänderdiagramm eines npn-Transistors. Dabei betrachten wir den Fall, 
dass an dem Kollektor gegenüber dem Emitter eine positive Spannung anliegt, so dass sich 
das Ferminiveau Wr.c im Kollektor entsprechend absenkt. Dies führt schließlich auf die 
in Abb. 3.32 gezeigte Darstellung. Es ist deutlich zu erkennen, dass der Basis-Emitter- 
Übergang für die Elektronen im Emitter eine Potenzialbarriere darstellt, die verhindert, 
dass die Elektronen von dem Emitter durch die Basis in den energetisch niedriger gelege- 
nen Kollektor gelangen können. 


-Q’UÜcE 






Emitter 


Abb. 3.32 Bänderdiagramm des Bipolartransistors bei Uge = O0 und Ucg > 0. Die Potenzialbarrie- 
re zwischen Emitter und Basis verhindert, dass sich Ladungsträger von dem Emitter zum Kollektor 
bewegen können 


S.m.i.L.E: 3.4_Bipolartransistor 
—+ 





Basis Kollektor 





Emitter 


Abb. 3.33 Durch Anlegen einer Spannung Ug£ > 0 wird die Potenzialbarriere abgesenkt und die 
Elektronen aus dem Emitter können über die Basis in den Kollektor gelangen 
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Legen wir nun jedoch eine positive Spannung an die Basıs gegenüber dem Emitter an, 
so verschiebt sich das Ferminiveau Wr z in der Basis nach unten und die Potenzialbarriere 
senkt sich ab, so dass Elektronen nun von dem Emitter ın den Kollektor gelangen können 
(Abb. 3.33). 
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Feldeffekttransistor 


4.1 Aufbau und Wirkungsweise des Feldeffekttransistors 


4.1.1 n-Kanal MOS-Feldeffekttransistor 


Feldeffekttransistoren findet man wegen der praktisch leistungslosen Ansteuerung und der 
damit verbundenen geringen Verlustleistung in fast allen modernen integrierten Schaltun- 
gen. Feldeffekttransistoren sind so genannte Unipolartransistoren, bei denen im Gegensatz 
zum Bipolartransistor nur eine Ladungsträgerart für den Ladungstransport erforderlich ist. 
Die Steuerung des Widerstandes erfolgt bei dem Feldeffekttransistor dadurch, dass ein 
durch Anlegen einer Spannung an die Steuerelektrode hervorgerufenes elektrisches Feld 
die Ladungsträgerverteilung in dem Bauelement beeinflusst. 

Abhängig davon, ob die Steuerelektrode durch einen pn-Übergang, eine Schottky- 
Diode oder einen Kondensator realisiert wird, unterscheidet man unter anderem zwischen 
Junction-FET (JFET), Metal-Semiconductor (MESFET) und Metal-Oxid-Silizium (MOS- 
FET). In diesem Kapitel werden wir lediglich den MOSFET untersuchen, da es sich bei 
diesem Typ um den in integrierten Schaltungen am häufigsten verwendeten Transistortyp 
handelt. Der prinzipielle Aufbau eines solchen MOS-Feldeffekttransistors ist in Abb. 4.1 
gezeigt. 

Bei dem dargestellten n-Kanal MOSFET ist das Halbleitergrundmaterial, das Substrat 
bzw. Bulk (B), p-dotiert und die beiden mit Source (S) bzw. Drain (D) bezeichneten Ge- 
biete sind n-dotiert. Das Substrat bildet mit der Oxidschicht und der darüberliegenden 
Gate-Elektrode (G) die Schichtfolge Metal-Oxid-Silizium (MOS), was dem Bauteil seinen 
Namen gab. Obwohl bei heutigen Transistoren die Elektrode in der Regel aus leitendem 
Polysilizium besteht, ist die Abkürzung MOS jedoch erhalten geblieben. 

Wir wollen uns nun die Funktion des MOSFET anhand des in Abb. 4.2 gezeigten n- 
Kanal MOSFET verdeutlichen. Dazu legen wir zunächst Source (S) und Substrat (B) auf 
das gleiche Potenzial und wählen die Source-Elektrode als Bezugspotenzial. Gleichzeitig 
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Abb. 4.1 Schnittbild eines n-Kanal MOS-Feldeffekttransistors 


S.m.1.L.E: 4.1_NMOS-Prozess 
—- 


legen wir eine positive Spannung Ups zwischen Source und Drain, so dass die beiden 
pn-Übergänge in Sperrrichtung gepolt sind. 

Zunächst betrachten wir den Fall, dass die Gate-Source-Spannung Ugs = O V beträgt. 
In diesem Fall kann kein Strom /ps zwischen Drain und Source fließen, da die beiden 
pn-Übergänge in Sperrrichtung gepolt sind. 

Legen wir nun jedoch eine positive Spannung, z.B. Ucs = 5V, an die Gate-Elektrode, 
lädt sich die Gate-Elektrode positiv auf und unterhalb der Oxidschicht bildet sich eine ent- 
sprechende negative Gegenladung aus Elektronen. Dies ist in Abb. 4.2 gezeigt, wobei aus 
Gründen der Übersichtlichkeit die positive Ladung auf der Gate-Elektrode nicht darge- 
stellt ist. Die negative Ladung führt dazu, dass sich der p-Halbleiter unterhalb des Oxides 
wie ein n-dotierter Halbleiter verhält. Man spricht daher auch von Inversion des Halblei- 
ters. Die Inversionsladung aus Elektronen bildet nun an der Grenzschicht zwischen Oxid 
und Halbleiter einen leitenden Kanal, der die beiden n-dotierten Source- und Draingebiete 
miteinander verbindet, so dass ein Strom /ps zwischen Drain und Source fließen kann. 

Welche der Elektroden Source und welche Drain ist, ıst dadurch definiert, dass die den 
leitenden Kanal bildenden Ladunsgsträger aus der Source-Elektrode (Quelle) stammen und 





Abb. 4.2 Funktion des Feldeffekttransistors. Bei Ugs = 0 V kann kein Strom zwischen den beiden 
in Sperrrichtung gepolten pn-Übergängen fließen (links). Ist Uss > OV bildet sich ein leitender 
Kanal aus Elektronen, der Source und Drain miteinander verbindet 
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sich dann zur Drain-Elektrode (Abfluss) hin bewegen. Beim n-Kanal MOSFET liegt die 
Source-Elektrode gegenüber der Drain-Elektrode daher auf dem niedrigeren Potenzial. 

Damit der Zustand der Inversion erreicht wird, muss die Elektronendichte in dem Ka- 
nal groß genug sein und etwa der Löcherdichte in dem Substrat entsprechen. Dazu muss 
jedoch eine hinreichend große Gate-Source-Spannung Ucs angelegt werden. Diese Span- 
nung, ab der sich der leitende Kanal bildet, bezeichnet man als Einsatzspannung Ur,7. Sie 
liegt je nach Transistortyp zwischen etwa —1V und IV. 

Das Potenzial des Substratanschlusses hatten wır bislang auf das gleiche Potenzial wie 
die Source-Elektrode gelegt. Im Allgemeinen kann jedoch auch zwischen Source und 
Substrat eine Spannung gelegt werden. Dabei ist jedoch zu beachten, dass die beiden 
pn-Übergänge des MOSFET nicht in Durchlassrichtung gelangen dürfen, da sonst ein 
unerwünschter Substratstrom zwischen der Source- bzw. der Drain-Elektrode und dem 
Substrat fließt. Man legt den Substratanschluss bei einem n-Kanal MOSFET daher in der 
Regel entweder auf das Potenzial des Source-Anschlusses oder auf das niedrigste in der 
Schaltung vorkommende Potenzial. 


Merksatz 4.1 

Durch Anlegen einer hinreichend großen positiven Spannung an die Gate-Elektrode 
eines n-Kanal MOSFET bildet sich unter dem Gate ein leitender Kanal aus Elek- 
tronen, der Source und Drain miteinander verbindet. 


4.1.2 p-Kanal MOS-Feldeffekttransistor 


Der p-Kanal MOSFET ist prinzipiell genauso aufgebaut wıe der n-Kanal MOSFET, die 
Dotierungen sind jedoch umgekehrt, d.h. das Substrat ist bei einem p-Kanal MOSFET 
n-dotiert und die beiden Source-/Draingebiete sind entsprechend p-dotiert. Entsprechend 
müssen die Vorzeichen der angelegten Spannungen umgedreht werden. 

Der leitende Kanal bildet sich beim p-Kanal MOSFET demzufolge aus Löchern, wenn 
eine hinreichend negative Spannung Ucs an das Gate gegenüber der Source angelegt wird. 
Bei gleichzeitigem Anlegen einer negativen Spannung Ups bewegen sich die Löcher dann 
von der Source- zur Drain-Elektrode, so dass ein negativer Strom /ps fließt (Abb. 4.3). 





Abb. 4.3 Bei dem p-Kanal MOSFET bildet sich ein leitender Kanal aus Löchern wenn Ugs <OV 
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4.1.3 Transistortypen und Schaltsymbole 


Wir hatten gesehen, dass sich bei einem n-Kanal Transistor ein leitender Kanal bildet, 
wenn die Spannung Ucs größer als die Einsatzspannung Ur, ist. Ist bei einem n-Kanal 
MOSFET Ur, > O V, nennt man den Transistor selbstsperrend oder auch Anreicherungs- 
bzw. Enhancement-Transistor. Durch geeignete Dotierung im Kanalbereich kann man n- 
Kanal Transistoren herstellen, bei denen die Einsatzspannung negativ ist, d.h. bereits bei 
einer Spannung Ugs < OV bildet sıch ein leitender Kanal. Solche Transistoren heißen 
selbstleitend, Verarmungs- oder Depletion-Transistoren. Entsprechendes gilt für p-Kanal 
Transistoren. Hier ist bei selbstsperrenden Typen Ur) < O und bei selbstleitenden Ty- 
pen Ur) > 0. Zur Unterscheidung der verschiedenen Transistortypen verwendet man 
unterschiedliche Schaltsymbole, die in Abb. 4.4 zusammengestellt sind. Dabei sind für 
jeden Transistortyp zwei Schaltsymbole angegeben. Das jeweils linke Symbol ıst die 
Darstellung mit Bulk-Anschluss, das rechte Symbol ist eine vereinfachte Darstellung für 
Transistoren, bei denen der Bulk-Anschluss intern auf das Source-Potential gelegt wurde. 


Anreicherungstyp: Verarmungstyp: 


-K : G  ._ u G - G j 
ee A 


| S > _ S S 
a a a a 


Abb. 4.4 Schaltsymbole des Feldeffekttransistors. Dargestellt sind jeweils Anreicherungs- und 
Verarmungstyp eines n- und p-Kanal MOSFET 


4.2 Ableitung der Transistorgleichungen 
4.2.1 Stromgleichung 


In diesem Abschnitt wollen wir einen Ausdruck für den Strom /ps durch den MOSFET 
herleiten, wobei wir uns auf den Fall des n-Kanal MOSFET beschränken. Die Beziehun- 
gen für den p-Kanal MOSFET ergeben sich dann einfach durch Umkehrung der Vorzei- 
chen. 

Der Strom durch den Kanal eines n-Kanal-Transistors bestimmt sich durch die Ladung, 
die sich pro Zeiteinheit durch den Kanal bewegt, also 


Ips = —oAv, 5 (4.1) 
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wenn p die Ladungsdichte im Kanal, v, die mittlere Geschwindigkeit der Elektronen und 
A= wh (4.2) 


die Querschnittsfläche des Kanals ist (Abb. 4.5). Die Weite des Kanals bezeichnen wir im 
Folgenden mit w und die Länge mit /. 





Abb. 4.5 MOS-Struktur mit der Definition der wichtigsten geometrischen Größen 


Zweckmäßigerweise rechnet man statt mit der Ladungsdichte o mit der Flächenla- 
dungsdichte o,,, die man erhält, wenn man die Ladungsdichte im Kanal mit der Kanaldicke 
h multipliziert, also 


0, = Ph. (4.3) 
Mit (4.2) wird dann 
pA= pwh (4.4) 
= 0,W (4.5) 
und damit schließlich 
Ips = -0,WVy . (4.6) 


Im Folgenden wollen wir nun die Flächenladungsdichte o„ und die Ladungsträgerge- 
schwindigkeit v„ bestimmen. 


Berechnung der Flächenladungsdichte 

Zur Bestimmung der Flächenladungsdichte im Kanal des Feldeffekttransistors gehen wir 
von der in Abb. 4.6, links, dargestellten Struktur aus, wobei wir zunächst den Fall be- 
trachten, dass die Drain-Elektrode auf dem gleichen Potenzial wie die Source-Elektrode 
liegt. Durch Anlegen einer Spannung Ugs > Ur, bildet sich unterhalb des Gateoxids ein 
leitender Kanal. 
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Abb. 4.6 MOSFET mit angelegter Gate-Source-Spannung bei Ups = OV. Über dem Gateoxid 
fällt die Spannung U,, ab (links). Die Ladung o, steigt für Ugs > Ur, linear mit der Gate-Source- 
Spannung (rechts) 


Die Kanalladungsdichte lässt sich nun dadurch bestimmen, dass wir die MOS-Struktur, 
bestehend aus Gate-Elektrode, Oxid und Substrat, als einen Kondensator auffassen, dessen 
flächenbezogene Kapazität C,, sich zu 


ei Een (4.7) 
bestimmt. Dabei ist &,, die relative Dielektrizitätszahl des Gateoxids, &u die Dielektrizi- 
tätszahl des Vakuums und d.,, die Dicke des Oxids. Für den in Abb. 4.6 dargestellten Fall 
mit Ups = 0 ist die über der Oxıdkapazität anliegende Spannung U,, gleich der Gate- 
Source-Spannung, d.h. 

Delle (4.8) 


Unter Berücksichtigung, dass sich der leitende Kanal unter dem Gate erst dann bildet, 
wenn die über dem Oxıd abfallende Spannung U,, größer als die Einsatzspannung Ur, 
ist, lässt sich die Kanalladung pro Fläche o, über die Beziehung 


On = -C,, (Uxx u Urn) (4.9) 
bestimmen. Mit (4.8) ergibt sich schließlich für die Ladungsdichte im Kanal der Ausdruck 
0 = Ch, (Uas - Urn) . (4.10) 


Die Abhängigkeit der Kanalladung von der Gate-Source-Spannung Ucs ist in Abb. 4.6, 
rechts, grafisch dargestellt. 

Wir wollen nun die Kanalladung o, bestimmen, wenn zusätzlich eine Spannung Ups 
zwischen Source und Drain anliegt, wıe in Abb. 4.7 dargestellt. In diesem Fall müssen wir 
berücksichtigen, dass sich das Potenzial Ux entlang des Kanals ändert und damit auch die 
Oxidspannung U,,. So ist am sourceseitigen Rand y = 0 wegen Usg = 0 die Spannung 
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Ux = 0 und am drainseitigen Rand y = l ist Ur = Ups: Die Spannung U,, über dem 
Oxid bestimmt sich somit an einer beliebigen Stelle y entlang des Kanals aus 


Ux(y) = Ucs - Ux(y). (4.11) 





Abb. 4.7 Bei angelegter Drain-Source-Spannung Ups ist die Spannung U,, über dem Oxid ortsab- 
hängig 


Für die ortsabhängige Kanalladung o, erhalten wir damit 


0,(y) = Ch, (Ux — Urn) (4.12) 
= —C/, (Ucs - Ux(y) - Uri) , (4.13) 


mit den Randbedingungen 


Ux(0) =0 (4.14) 
DEDETs: (4.15) 


Berechnung der Ladungsträgergeschwindigkeit 

Zur Berechnung der Geschwindigkeit, mit der sich die Ladungsträger von der Source- zur 
Drain-Elektrode bewegen, benötigen wir das elektrische Feld in y-Richtung. Dieses ist 
durch die Ableitung der Spannung Ux entlang des Kanals in y-Richtung gegeben, so dass 
wir für die Geschwindigkeit der Ladungsträger die Beziehung 


dUx(y) 


z (4.16) 


v„(J) — Mn 


erhalten. 
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Berechnung des Stromes 
Der Strom /ps bestimmt sich aus (4.6) sowie (4.13) und (4.16) zu 


Ins = -wo,(y)v„(Y) (4.17) 


dU 
= („u [Ucs - Urn - Ix(y)l a 


z (4.18) 


Wir integrieren die zuletzt gefundene Beziehung nun entlang des Kanals, wobei die Inte- 
gration über y von y = Obis y = /! und die Integration über die Spannung entsprechend 
von Ur =Obis Uxr = Ups ausgeführt werden muss. Damit wird 


I Ups 


| Iosay - (u; / [Uss -— Urn -Uk(y)ldYUxk , (4.19) 
0 0 


so dass wir für den Strom schließlich die Beziehung 


w u? 
Ips = CoxHin 7 (u — Urn) Uns — (4.20) 


erhalten. Zur Vereinfachung der Schreibweise benutzt man häufig die Abkürzungen 


kn = Clyhn (4.21) 
und n n 
Bn = CoxHnT = KuT (4.22) 


Dabei ist k, der Verstärkungsfaktor des Prozesses mit typischen Werten im Bereich von 
50 AV und ß, der Verstärkungsfaktor des Transistors, der über das Verhältnis von der 
Kanalweite w zur Kanallänge / eingestellt werden kann. 


4.2.2 Ausgangskennlinienfeld 


Trägt man /ps (Ups, Ucs) nach (4.20) auf, so sieht man, dass der Strom zunächst mit Ups 
ansteigt, einen Maxıimalwert erreicht und dann wieder abfällt (Abb. 4.8). 

Dieser unphysikalische Abfall des Stromes kommt daher, dass die Bestimmung der 
Ladungsdichte entlang des Kanals gemäß (4.13) durch Multiplikation der Oxidkapazität 
mit der effektiv über der Kapazität anliegenden Spannung erfolgte. Dabei haben wir je- 
doch den Einfluss des Feldes ın y-Richtung auf die Kanalladung vernachlässigt. Dieses 
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Abb. 4.8 Die Stromgleichung (4.20) ergibt einen parabelförmigen Verlauf des Stroms 


Feld führt aber zu einer ortsabhängigen Geschwindigkeit der Ladungsträger ım Kanal und 
damit auch zu einer sich ändernden Ladungsträgerdichte. Die Ladungsträgergeschwin- 
digkeit v„ nimmt dabei vom sourceseitigen Ende des Kanals zum drainseitigen Ende hin 
wegen des größer werdenden Feldes in y-Richtung beständig zu. Da der Strom /ps 


Ips = -wo„(y)vn(Y) (4.23) 


entlang des Kanals jedoch konstant ist, muss o„(y) entlang des Kanals entsprechend ab- 
nehmen. Der Wert der Ladungsträgerdichte o, am drainseitigen Rand des Kanals ist dabei 
nach (4.13) und (4.15) gegeben durch 


ol!) = -C,, (Uas - Uns - Urn) - (4.24) 


Für große Spannungen Ups kann demnach die Ladungsträgerdichte am drainseitigen Rand 
das Kanals theoretisch sogar null werden. Man spricht in diesem Fall auch vom Pinch- 
Off oder Abschnüren des Kanals. Die abgeleiteten Beziehungen gelten daher nicht mehr 
für diesen Fall, sondern nur für kleine Spannungen Ups. Die Spannung Ups, bei der die 
Kanalabschnürung auftritt, bezeichnet man als Sättigungsspannung Uns sat. Sie bestimmt 
sich aus (4.24) mit 

0=-C/, (Uss — Uns. sat — Urn) (4.25) 


zu 
ID, elas Ui: (4.26) 


Eine weitere Erhöhung der Spannung Ups führt dann zu keiner weiteren Zunahme des 
Stromes /ps, so dass man schließlich das ın Abb. 4.9 gezeigte Kennlinienfeld erhält. 
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Abb. 4.9 Ausgangskennlinienfeld des MOSFET. Für Ups < Uns.sat wird der Verlauf durch (4.20) 
beschrieben. Für Ups > Ups.sat bleibt der Strom Konstant 


S.m.1.L.E 4.2_FET-Kennlinienfeld 


Stromgleichungen des n-Kanal MOSFET 
Zusammenfassend gelten also folgende Beziehungen für den n-Kanal Transistor. Für 
Ucs > Ur, und Ugs — Urn > Uns gilt 


U: 
Ins = ßı (0 — Ur,) Uns — u (4.27) 
Diesen Bereich bezeichnet man als Widerstandsbereich oder linearen Bereich, da hier der 
Strom /ps linear mit der Gate-Spannung Uocs ansteigt. 
Für Uss > Urn und Ugs — Urn < Ups gilt 


Ips = u (Ucs - Un)”. (4.28) 


Da der Strom in diesem Bereich mit zunehmender Drain-Source-Spannung nicht weiter 
ansteigt, bezeichnet man diesen Bereich auch als den Sättigungsbereich. Der Strom steigt 
hier quadratisch mit der Gate-Spannung Ucs. 


Stromgleichungen des p-Kanal MOSFET 
Für den p-Kanal MOSFET ergibt sich entsprechend ım Widerstandsbereich, d.h. für 
Ucs < Urn und Ucs — Urn < Ups die Beziehung 


2 
(4.29) 


U 
Ins = -P, (U — Ur5) Uns — 2 
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Im Sättigungsbereich, d.h. für Ugs < Ur, und Ugs — Urn 2 Ups gilt die Beziehung 


ß 
Ips = = (Uss - Un)” |. (4.30) 


Zu beachten ist, dass ein n-Kanal MOSFET, bei gleichem w/ /-Verhältnis, etwa den zwei- 
bis dreifachen Strom im Vergleich zu einem p-Kanal MOSFET liefert, da der Strom pro- 
portional der Ladungsträgerbeweslichkeit ist und die Beweglichkeit der Elektronen etwa 
um den Faktor zwei bis drei größer ist als die der Löcher. 


Temperaturverhalten des MOSFET 

Wesen der Temperaturabhängigkeit der Beweglichkeit und der Einsatzspannung ist auch 
der Strom /ps temperaturabhängig. Dabei verringert sich sowohl die Einsatzspannung 
Ur, als auch der Verstärkungsfaktor ß, mit zunehmender Temperatur 7. Ersteres führt 
dabei zu einer Erhöhung des Stromes /ps und letzteres zu einer Verringerung. Welcher 
Effekt dominiert, hängt dabei von der angelegten Gate-Spannung Ucs ab. Ist diese ge- 
ring, also in der Größenordnung der Einsatzspannung, ändert sich der Term Ugs — Urn 
in der Stromgleichung relativ stark und der Strom steigt mit zunehmender Temperatur. 
Bei großen Gate-Spannungen wirkt sich die Änderung der Einsatzspannung auf den Term 
Ucgs — Ur, jedoch praktisch nicht aus und die Temperaturabhängiskeit der Beweglichkeit 
bestimmt das Verhalten, d.h. der Strom sinkt mit zunehmender Temperatur. Dies ist ins- 
besondere bei Digitalschaltungen der Fall, da hier die Gate-Elektroden in der Regel mit 
der Versorgungsspannung angesteuert werden. 


4.2.3 Übertragungskennlinie 


Wir hatten gesehen, dass der Strom /ps im Widerstandsbereich linear mit der Gate- 
Source-Spannung ansteigt und im Sättigungsbereich quadratisch. Im Sättigungsbereich 
ergibt sich demnach für Ups = const. die in Abb. 4.10, links, gezeigte Übertragungs- 
kennlinie /ps(Ucs), dargestellt für einen n-Kanal Anreicherungstyp, bei dem Ur), > OV 
ist. 

Trägt man statt dessen //ps über der Spannung Ucs auf, erhält man nach (4.28) eine 
Gerade mit der Steigung \/ ß„/2, welche die Spannungsachse bei Ugs = Urn schneidet, 
was zur Bestimmung der Einsatzspannung und des Verstärkungsfaktors verwendet werden 
kann (Abb. 4.10 rechts). 
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Abb. 4.10 Übertragungskennlinie des MOSFET in linearer Darstellung (links). Trägt man die 
Wurzel des Stromes auf, ergibt sich eine Gerade, aus der die Einsatzspannung und der Verstär- 
kungsfaktor bestimmt werden kann (rechts). 


PSpice: 4.2_Uebertragungskennlinie 


4.2.4 Kanallängenmodulation 


Erhöht man die Spannung Ups über den Wert Ups;.a: hinaus, tritt der Effekt der Kanalab- 
schnürung (Pinch-off) bereits an einer Stelle /” vor dem Drain-Gebiet auf (Abb. 4.11). 


Abschnürpunkt 





Abb. 4.11 Für Uns > Uns.sa verschiebt sich der Abschnürpunkt zum sourceseitigen Ende des 
Kanals, was einer Verkürzung der effektiven Kanallänge entspricht 


Hierdurch verringert sich die effektive Kanallänge / und der Strom /ps steigt an. 
Dieser Effekt kann durch einen zusätzlichen Term mit dem Parameter A in der Stromglei- 
chung berücksichtigt werden, der die Spannungsabhängiskeit des Drain-Source-Stroms 
beschreibt. Im Fall des n-Kanal MOSFET erhalten wir im Widerstandsbereich, d.h. für 
Ugs —- Urn > Uns 


2 


U 
Ins = Bu (0 — Ur,) Uns — a (1+AUps) (4.31) 
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und im Sättigungsbereich, d.h. für Uss — Urn < Uns 
Ips = B5 (Uss — Urn) (1 +A Ups) . (4.32) 


Das sich ergebende Kennlinienfeld ist in Abb. 4.12 dargestellt. Man erkennt, dass sıch die 
verlängerten Stromkurven im Sättigungsbereich bei dem Wert Ups = —1/A schneiden. 
Typische Werte von A liegen bei A x 0,05 V"!. 


Merksatz 4.2 

Durch Erhöhung der Drain-Source-Spannung tritt die Kanalabschnürung bereits vor 
der Drain-Elektrode auf, was zu einer Verkürzung der effektiven Kanallänge und 
damit zu einer Erhöhung des Stromes führt. 
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Abb. 4.12 Die Kanallängenmodulation bewirkt einen Anstieg des Stromes mit zunehmender Drain- 
Source-Spannung 


A4.2_MOS-Kennlinie 





4.3 Modellierung des MOSFET 
4.3.1 Großsignalersatzschaltbild des MOSFET 


Das statische Verhalten des MOSFET wird durch die oben abgeleiteten Beziehungen 
(4.28) und (4.27) beschrieben, die sich durch eine spannungsgesteuerte Stromquelle dar- 
stellen lassen. Um auch das dynamische Verhalten zu berücksichtigen, müssen zusätzlich 
die internen Bauteilkapaziıtäten berücksichtigt werden. Abb. 4.13 zeigt die wichtigsten 
Kapazitäten des MOSFET. 
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Abb. 4.13 Schnittbild des MOSFET mit den wichtigsten Kapazitäten 


Gate-Kapazitäten 

Cop; Cs und Cop sind die Kapazitäten der Gate-Elektrode gegenüber Bulk, Source und 
Drain. Dabei hängt die Wirkung der einzelnen Kapazitäten davon ab, in welchem Arbeits- 
bereich der Transistor ist. So bewirkt eine Änderung der Gatespannung im Sperrbereich le- 
diglich eine Änderung der Bulk-Ladung. Die Ladung auf der Source- und Drain-Elektrode 
ändert sich hingegen nicht, da kein leitender Kanal existiert, über den Ladung fließen 
könnte. Im Sperrbereich wirkt demnach nur die Gate-Bulk-Kapazität (Abb. 4.14, links), 
die maximal den Wert der Oxidkapazität annehmen kann. Die anderen Gate-Kapazitäten 
sind entsprechend null, d.h. 


ÜGB = Bi und Cs — Ccp = 0]; (4.33) 


Uss-Umn > Uns Uss-Urn < Uos 





Abb. 4.14 Abhängig von dem Betriebsbereich dominieren unterschiedliche Gate-Kapazitäten das 
Ladungsspeicherverhalten. Dargestellt sind der Sperrbereich (links), der Widerstandsbereich (mitte) 
und der Sättigungsbereich (rechts) 


Im Widerstandsbereich fließt bei Änderung der Gate-Source-Spannung Ladung über 
die Source- und die Drain-Elektrode in den Kanal. Die Kapazität teilt sich daher zu etwa 
gleichen Teilen auf die Gate-Source- und die Gate-Drain-Kapazität auf, während die Gate- 
Bulk-Kapazität in diesem Fall nicht wirksam ist, da sich die Bulk-Ladung nicht mehr 
ändert (Abb. 4.14, mitte). Es gilt demnach näherungsweise 


1 
Ccs — Ccp — > Cox und CB =N|:; (4.34) 
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Im Sättigungsbereich dominiert der Ladungsaustausch über die Source-Elektrode 
(Abb. 4.14, rechts) und man erhält näherungsweise 


2 
Ccs = 3 Cox und Csp = CcB =l|: (4.35) 


Sperrschichtkapazitäten C,,sß, C;,nB 
Für die Sperrschichtkapazitäten ergibt sich 





Up \ ® 
C,sß = Cjo,sB ( + ) (4.36) 
P;.sB 
für den Source-Bulk-Übergang und 
U, 
C;DB — C;j0,DB (i - = (4.37) 
l, 





für den Drain-Bulk-Übergang, wobei ®; das Diffusionspotential und M der Kapazitäts- 
koeffizient des entsprechenden Übergangs ist. 
Damit ergibt sich schließlich das in Abb. 4.15 gezeigte Großsignalersatzschaltbild. 
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Abb. 4.15 Großsignalersatzschaltbild des MOSFET mit gesteuerter Stromquelle und den wichtigs- 
ten Kapazitäten 


4.3.2 Schaltverhalten des MOSFET 


Da der Aufbau des leitenden Kanals im Feldeffekttransistor nach Anlegen der Gatespan- 
nung in sehr kurzer Zeit erfolgt, wird das Schaltverhalten des MOSFET im Wesentlichen 
durch die zu schaltende Last bestimmt. In vielen Anwendungen, wie z.B. digitalen Schal- 
tungen, sind an die Ausgänge der Transistoren weitere Transistoren angeschlossen, so 
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dass die Last aus den Gatekapazitäten der nachfolgenden Transistoren besteht. Wir wol- 
len daher im Folgenden den Fall untersuchen, in dem ein MOSFET eine kapazitive Last 
umladen soll, wobei wir den Aufladevorgang und den Entladevorgang getrennt betrachten. 


Entladevorgang 

Zur Untersuchung des Entladevorgangs einer Kapazität betrachten wir die in Abb. 4.16 
gezeigte Schaltung mit einem n-Kanal MOSFET. Die Kapazität sei zunächst auf die Ver- 
sorgungsspannung U, aufgeladen. Durch Anlegen der Spannung Uz zur Zett =0an 
das Gate wird dann der Transistor eingeschaltet und die Kapazität entladen. Der sich da- 
bei ergebende zeitliche Verlauf der Spannungen ist in Abb. 4.17 gezeigt. 


U Ss 
| UM) | > 


Abb. 4.16 Schaltung zur Untersuchung des Entladevorgangs 
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Widerstandsbereich 


Abb. 4.17 Zeitverlauf der Spannung U; sowie der Spannung Uc über der Kapazität während des 
Entladevorganges 
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Während des Abschaltvorganges wird der Entladestrom von dem MOSFET geliefert 


(Abb. 4.16), so dass 
dUc 


dt 
gilt. Dabei arbeitet der MOSFET zunächst im Sättigungsbereich, da mit Ugs = Up und 
Ups = Uc die Ungleichung 





Ins = -C, (4.38) 


Ucs — Urn < Uns (4.39) 


erfüllt ist. Sobald die Spannung U- unter Ug — Ur, abgefallen ist, arbeitet der MOSFET 
im Widerstandsbereich. 

Üblicherweise definiert man die Abschaltzeit 1; als die Zeit, in der die Spannung von 
90% des Anfangswertes (( = I) auf 10% (t = tı) abgefallen ist. Wie jedoch aus 
Abb. 4.17 zu erkennen ist, liegen die Spannungen Ug — Ur, und 0,9 Uz sehr dicht zusam- 
men, so dass der Fehler klein ist, wenn wir zur Vereinfachung der Rechnung die Zeit io 
als die Zeit definieren, bei der die Ausgangsspannung Ug — Ur, beträgt. In dem Zeitraum 
fo <t < tı ist der MOÖSFET dann wegen Ucs = Up und Ups = Uc ım Widerstandsbe- 
reich und der Strom ist gemäß (4.27) gegeben durch 


U2 
Ins = Pı W —- Ur) Ve - | (4.40) 


Gleichsetzen dieser Beziehung mit (4.38) und Trennung der Veränderlichen führt auf 


Cı 


— nn gr4Ue = dl (4.41) 
Pi (U = Un) le = 

Nach Ausführen der Integration in den Grenzen ? = hy bist = tı und Uc = Up — Urn 

bis Uc = 0,1 U; erhält man schließlich 


_ _ CL Urn 
Bade mo (4.42) 
Pa (Up - Urn) Up 


Da in den meisten Fällen eine Formel zur Abschätzung der Schaltzeit ausreichend ist, 
vereinfachen wir die hergeleitete Gleichung für die Fälle, in denen Ug x 3...5V und 
Urn = 0,3... 1V ist. Es ergibt sıch dann die einfache Beziehung 


CL 


le 4.43 
Pn Up 


I nv 


Die Schaltzeit steigt also mit der Lastkapazität C, und nimmt mit steigender Betriebs- 
spannung U ab. Letzteres erklärt sich damit, dass zwar die Spannung, auf die die Kapazı- 
tät aufgeladen werden muss, mit Uz steigt, gleichzeitig aber der Entladestrom wegen der 
quadratischen Abhängigkeit von Ucs zunimmt. 
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Aufladevorgang 

Eine Schaltung zur Untersuchung des Aufladevorganges ist in Abb. 4.18 gezeigt. Die zur 
Zeit t = O ungeladene Kapazität soll mit einem n-Kanal MOSFET auf die Spannung Uz 
aufgeladen werden. Dazu schalten wir den MOSFET ein, indem wir zur Zeitt = 0 die 
Spannung U, an das Gate anlegen. 

Der Anstieg der Spannung U. über dem Kondensator führt jedoch dazu, dass dıe Gate- 
Source-Spannung abnımmt. Wird diese dann kleiner als die Einsatzspannung Ur, des 
Transistors, sperrt dieser und der Ladestrom wird gleich null, so dass sich auch die Span- 
nung Uc nicht mehr ändert (Abb. 4.19). 

Betrachtet man also den Transistor als Schalter, so ıst der n-Kanal MOSFET zwar 
geeignet, eine Spannung von O V auf den Ausgang durchzuschalten, nicht aber die Versor- 
gungsspannung, wie in Abb. 4.20 nochmals dargestellt ist. 


Br 
u Dot) = 


Abb. 4.18 Schaltung zur Untersuchung des Aufladevorgangs 
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Abb. 4.19 Zeitverlauf der Spannung U; sowie der Spannung Uc über der Kapazität während des 
Aufladevorganges. Die Spannung Uc erreicht nicht den Wert Uz, da der Transistor vorher abschaltet 
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Abb. 4.20 Der n-Kanal MOSFET als Schalter. Die Spannung am Ausgang erreicht OV (links), 
nicht jedoch den Wert Uz (rechts) 


B-Um 


Das entsprechende Problem tritt auf, wenn eine Kapazität mit einem p-Kanal MOSFET 
entladen werden soll. Auch hier schaltet der Transistor bei Erreichen der Einsatzspannung 
ab, so dass sich der p-Kanal MOSFET nicht dazu eignet, eine Spannung von O V auf den 
Ausgang durchzuschalten. Auch dies ist nochmals in Abb. 4.21 dargestellt. 
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Abb. 4.21 Der p-Kanal MOSFET als Schalter. Die Spannung am Ausgang kann nicht kleiner wer- 
den als Ur, (links), erreicht aber den Wert Uz (rechts) 


4.3.3  Kleinsignalersatzschaltbild des MOSFET 


Das Kleinsignalersatzschaltbild erhält man wie auch beim Bipolartransistor durch Li- 
nearisieren der Großsignalbeschreibung (vgl. Abschn. 3.3.3). Dabei gehen wir von der 
Stromgleichung im Sättigungsbereich des MOSFET (4.32) aus, da nur hier ein Verstär- 
kerbetrieb möglich ist. 


Steilheit 

Die Steilheit gibt die Abhängigkeit des Drain-Source-Stromes von der Gate-Source- 
Spannung bei konstanter Drain-Source-Spannung an. Dabei hängt die Steilheit, wie auch 
die anderen Kleinsignalparameter, von dem Arbeitpunkt des Transistors ab, den wir mit 
dem Index A kennzeichnen. Für die Steilheit ergibt sich damit 


0I 
Em = (4.44) 


— Pu (Ucs,a — Urn) (1 + AUps,A) (4.45) 
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Dies lässt sich umschreiben zu 
2 1ps,A 


e  ı _ (4.46) 
Ucs,a — Urn 


Em 


oder 
£m = vV 2Ins.aßn (l + AUps.a) |. (4.47) 


Die Steilheit steigt also mit der Wurzel des Drain-Source-Stromes im Arbeitspunkt und 
damit langsamer als bei dem Bipolartransistor. 


Ausgangsleitwert 
Der Ausgangsleitwert ist gleich der Änderung des Stromes am Ausgang bezogen auf die 
Änderung der Ausgangsspannung. Wir erhalten also 








Olps 

_ 4.48 
80 Uns, (4.48) 

_ Pn 2 
= (Ussa - Un) (4.49) 

oder 

I l 

g Di — (4.50) 


sl 


wobei statt des Leitwertes oft der Ausgangswiderstand ro verwendet wird. Aus (4.50) 
erkennt man, dass der Ausgangsleitwert des Feldeffekttransistors linear mit dem Drain- 
Source-Strom im Arbeitspunkt steigt. 


Eingangsleitwert 
Der Eingangsleitwert ergibt sich aus der Ableitung des Gatestromes nach der Gate- 
Source-Spannung, also 








ac (4.51) 
Er — d Us a . . 
Da der Gatestrom beim MOSFET jedoch null ist, erhalten wir 
1 
Seel: (4.52) 
N! 


Wir erhalten damit das in Abb. 4.22 gezeigte vollständige Kleinsignalersatzschaltbild 
des MOSFET. 

Für Usg = 0 braucht die Source-Bulk-Kapazität nicht berücksichtigt zu werden. Ver- 
nachlässigt man zusätzlich die Drain-Bulk-Kapazität, erhält man das in Abb. 4.23 gezeigte 
vereinfachte Ersatzschaltbild, welches zur überschlägigen Berechnung des Kleinsignal- 
verhaltens von Verstärkerschaltungen ausreicht. Die Werte der Gate-Source- und der Gate- 
Drain-Kapazität hängen dabei nach (4.34) und (4.35) von dem Arbeitsbereich ab, in dem 
der Transistor betrieben wird. 
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Merksatz 4.3 
Die Steilheit g,, des MOSFET steigt mit der Wurzel des Drain-Source-Stromes und 
der Ausgangswiderstand r, nimmt linear ab, so dass das Produkt gro ebenfalls 


abnımmt. 





Abb. 4.23 In vielen Fällen genügt eine vereinfachte Ersatzschaltung, in der lediglich die Gate- 
Source- und die Gate-Drain-Kapazität berücksichtigt sind 


4.3.4 Durchbruchverhalten 


Lawinendurchbruch 
Bei hinreichend hohen Spannungen bricht der pn-Übergang zwischen Drain und Substrat 
aufgrund des Lawineneffekts durch. 


Punchthrough 

Bei kurzen Kanallängen kann sich bei großen Spannungen Ups die Drain-Bulk-Raumla- 
dungszone bis zur Source hin ausdehnen, so dass der Transistor zu leiten beginnt, ohne 
dass eine entsprechende Gate-Spannung angelegt werden muss. Diesen Effekt bezeichnet 
man als Punchthrough. 


Dielektrischer Durchbruch 

Wird durch das Anlegen einer hohen Gatespannung die Durchbruchfeldstärke des Gate- 
Dielektrikums (10’V cm!) überschritten, so kann dieses dauerhaft zerstört werden. 
MOS-Schaltungen sind daher sehr empfindlich gegenüber elektrostatischen Entladungen. 


126 4 Feldeffekttransistor 
4.4 Bänderdiagrammdarstellung des MOSFET 


Die Funktion des Feldeffekttransistors lässt sich anschaulich auch im Bänderdiagramm 
erklären. Dazu betrachten wir zunächst nur die einfache MOS-Struktur ohne Source- und 
Drain-Elektrode nach Abb. 4.5 für verschiede Gatespannungen. 


4.4.1 Bänderdiagramm der MOS-Struktur 


Das Bänderdiagramm der einfachen MOS-Struktur erhalten wir, indem wir die Bänder- 
diagramme von Silizium, dem Isolator und der Metallelektrode aneinanderfügen, wobei 
die Ferminiveaus der drei Materialien auf einem Niveau liegen, wenn die von außen an- 
gelegte Spannung Ugpg gleich null ıst (vgl. Abschn. 2.4.1). Damit ergibt sich zunächst das 
in Abb. 4.24 gezeigte idealisierte Bänderdiagramm, in dem Wr u das Ferminiveau des 
Metalls und Wr u, das Ferminiveau des Halbleiters bezeichnet. Durch Ändern der Span- 
nung Ucg zwischen Gate und Substrat verschieben sich die entsprechenden Ferminiveaus 
zueinander und es kommt, wie bei der Diode, zu einer Bandverbiegung in dem Halbleiter. 
Im Folgenden untersuchen wir die MOS-Struktur für verschiedene Spannungen Ugp. 


Gate Oxid p-Halbleiter 





Abb. 4.24 Bänderdiagramm der MOS-Struktur. Wird von außen keine Spannung angelegt, verlau- 
fen die Bänder horizontal 


S.m.ı.L.E 4.4_MOS-Struktur 
—E+- 


Akkumulation 

Bei Anlegen einer Spannung Ucp < 0 an die MOS-Struktur verschiebt sich das Fermi- 
niveau Wr, m nach oben (Abb. 4.25). Aufgrund der dadurch hervorgerufenen Bandver- 
biegung rückt im Bereich der Grenzschicht zwischen Oxid und Halbleiter die Valenz- 
bandkante Wy näher an das Ferminiveau des Halbleiters. Dies entspricht jedoch einer 
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Zunahme der Löcherdichte in diesem Bereich. Es sammelt sich also positive Ladung an 
der Grenzschicht zwischen Oxıd und Halbleiter, welche die Gegenladung zu der auf der 
Gate-Elektrode befindlichen negativen Ladung darstellt. 


G 








Abb. 4.25 Durch Anlegen einer negativen Spannung Ucgg sammeln sich Löcher an dem Gateoxid 
an. Die MOS-Struktur gelangt in Akkumulation 


S.m.i.L.E 4.4_Bänderdiagramm, MOS-Struktur 


Verarmung 

Wird eine Spannung Ucp > 0 an die Struktur gelegt, verschiebt sich das Ferminiveau 
des Metalls Wr u, nach unten (Abb. 4.26), so dass sich die Bänder ım Halbleiter ebenfalls 
nach unten verbiegen. Dadurch wandert die Valenzbandkante Wy von dem Ferminiveau 
des Halbleiters weg, was einer Abnahme der Löcherdichte entspricht. In diesem Bereich 
ist der Halbleiter somit nicht mehr neutral, sondern es entsteht eine Raumladungszone, 
die wegen der negativ ionisierten Dotieratome im p-Halbleiter negativ geladen ist. Diese 
Raumladung stellt die Gegenladung zu der auf der Gate-Elektrode befindlichen positiven 
Ladung dar. 


Inversion 

Mit zunehmender Gatespannung Ucpg wird die Bandverbiegung immer stärker, bis schließ- 
lich die Leitungsbandkante W- des Halbleiters im Bereich der Grenzschicht zwischen 
Oxid und Halbleiter in die Nähe des Ferminiveaus rückt (Abb. 4.27). Damit nimmt die 
Dichte der Elektronen ın diesem Bereich des p-Halbleiters jedoch sehr stark zu, so dass 
dieser sich praktisch wie ein n-Halbleiter verhält. Man spricht daher auch von Inversion 
des Halbleiters. Die Elektronen an der Grenzschicht zwischen Oxid und Halbleiter bilden 
später in unserem MOSFET dann den leitenden Kanal. 
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Abb. 4.26 Durch Anlegen einer positiven Spannung Ugp werden die Löcher von der Oxidschicht 
weggedrängt. Es entsteht eine Raumladungszone und die MOS-Struktur gelangt in den Zustand der 
Verarmung 
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Abb. 4.27 MOS-Struktur im Zustand der Inversion. Ist die angelegte positive Spannung groß ge- 
nug, wird die Bandverbiegung so stark, dass sich der Halbleiter in der Nähe des Oxids wie ein 
n-Halbleiter verhält 
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Merksatz 4.4 

Das Anlegen einer Spannung zwischen Gate und Substrat führt zu einer Verbiegung 
der Bänder im Halbleiter. Ist die Spannung groß genug, kommt es zur Inversion, 
bei der sich ein leitender Kanal aus Minoritätsträgern an der Grenzschicht zwischen 
Oxid und Halbleiter bildet. Die Spannung, bei der die Kanalbildung einsetzt, heißt 
Einsatzspannung. 


4.4.2 Bänderdiagramm des MOSFET 


Wir ergänzen nun die MOS-Struktur durch eine n-dotierte Source- und Drain-Elektrode. 
Liegt keine Spannung an der Struktur, liegen die Ferminiveaus zunächst in einer Ebene 
und wir erhalten den in Abb. 4.28 gezeigten Verlauf von Leitungs- und Valenzband über 
der zweidimensionalen Transistorstruktur. 

Legen wir nun eine positive Spannung Ups an die Drain-Elektrode und gleichzeitig 
eine positive Spannung an das Gate, erhalten wır das in Abb. 4.29 gezeigte Bänderdia- 


>1 





Abb. 4.28 Darstellung des zweidimensionalen Bänderdiagramms des MOSFET. Source und Drain 
sind durch eine Potenzialbarriere voneinander getrennt, die von den Elektronen nicht überwunden 
werden kann 


S.m.1.L.E 4.4_3D-Bänderdiagramm, FET 
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gramm. Wir können uns nun die Elektronen als oberhalb des Leitungsbandes in den Poten- 
tialtöpfen gefangene Teilchen vorstellen, die sich nach unten bewegen wollen. Wegen der 
abgesenkten Barriere entlang der Grenzschicht zwischen Oxid und Halbleiter bei x = 0 
können die Elektronen jetzt von der Source-Elektrode zur Drain-Elektrode gelangen. 


a, Ib 





Abb. 4.29 Durch Anlegen einer positiven Spannung an das Gate kommt es zur Bandverbiegung 
(vgl. Abb. 4.27). Die Elektronen können nun von der Source zur Drain-Elektrode gelangen 


4.4.3 Wirkungsweise des Transistors im Bänderdiagramm 


Zum Verständnis der Funktion des Transistors genügt es, das eindimensionale Bänderdia- 
gramm in der Ebene direkt unterhalb des Oxids, d.h. entlang x = 0, zu betrachten. Für 
den Fall, dass an dem Transistor eine Spannung Ups > 0 anliegt, erhält man dann das in 
Abb. 4.30, links, dargestellte Diagramm. 
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Abb. 4.30 Vereinfachte eindimensionale Darstellung des Bänderdiagramms des MOSFET mit 
Ugs = OV (links) und mit Ugs > OV (rechts) 


S.m.i.L.E 4.4_Bänderdiagramm, FET 
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Für den Fall Uss = 0 ist die Potenzialbarriere so groß, dass die Elektronen aus 
der Source nicht in die Drain-Elektrode gelangen können. Erst durch das Anlegen ei- 
ner hinreichend großen Spannung Ucs an das Gate verringert sich die Barriere aufgrund 
der Bandverbiegung und die Elektronen können in die energiemäßig niedriger gelegene 
Drain-Elektrode gelangen (Abb. 4.30, rechts). 


Merksatz 4.5 

Durch die Bandverbiegung bei Anlegen einer Spannung zwischen Gate und Substrat 
kommt es zu einer Absenkung der Potenzialbarriere zwischen Source und Drain, 
so dass sich die Ladungsträger entlang des leitenden Kanals von der Source zur 
Drainelektrode bewegen können. 


4.4.4 Substratsteuereffekt 


Wird das Bulk-Potenzial gegenüber dem Source-Potenzial abgesenkt, d.h. Usg > OV, so 
erhöht sıch das Ferminiveau im Bereich des Bulk relativ zur Source nach oben. Dies führt 
jedoch zu einer Erhöhung der zu überwindenden Energiebarriere. Es muss also eine größe- 
re Gate-Source-Spannung angelegt werden, damit der Transistor leitet, als im Fall Usg = 
0 V. Dies ıst gleichbedeutend mit einer Erhöhung der Einsatzspannung (Abb. 4.31). 
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Abb. 4.31 Durch Anlegen einer Substratvorspannung erhöht sich die Potenzialbarriere zwischen 
Source und Drain, was einer Vergrößerung der Einsatzspannung entspricht 


S.m.1.L.E 4.4_Substratsteuereffekt 


Die Einsatzspannung Ur, des MOSFET steigt also mit zunehmender Source-Bulk- 
Spannung an. 
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4.4.5 Kurzkanaleffekt 


Bisher wurden Transistoren mit relativ großer Kanallänge betrachtet. Wird die Kanallän- 
ge sehr klein (Ül < 1m), ist eine Abnahme der Einsatzspannung zu beobachten, die 
ebenfalls mit dem Bänderdiagramm erklärt werden kann. Abb. 4.32 zeigt dazu die Bän- 
derdiagramme zweier MOS-Transistoren mit großer Kanallänge (/} > 1 um) und kleiner 
Kanallänge (/», < 1 um). Da bei sehr kurzer Kanallänge (ls < 11m) Source- und Drain- 
Gebiet dicht zusammenliegen, reduziert sich die effektive Barrierenhöhe, die von den 
Elektronen überwunden werden muss. Dies führt zu einer Abnahme der Einsatzspannung. 


W 









Source 


Abb. 4.32 Bei sehr kurzen Kanallängen kommt es zu einer Verringerung der Barrierenhöhe zwi- 
schen Source und Drain, was einer Verkleinerung der Einsatzspannung entspricht 


S.m.1.L.E 4.4_Kurzkanaleffekt 
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Optoelektronische Bauelemente 


Dieses Kapitel behandelt die Wechselwirkung von Halbleitern mit Licht und beschreibt 
die Funktionsweise wichtiger optoelektronischer Bauelemente. Dabei unterscheidet man 
zwischen Fotodetektoren, die ein von der Bestrahlungsstärke abhängiges Ausgangssignal 
liefern und Licht emittierenden Bauelementen, die Licht aussenden, wenn sıe von Strom 
durchflossen werden. Nach einer Einführung in die wichtigsten Begriffe der Optoelektro- 
nik werden die Bauelemente Fotowiderstand, Fotodiode und Fototransistor vorgestellt, die 
als Fotodetektoren eingesetzt werden. Als Beispiel für ein Licht emittierendes Bauelement 
betrachten wir die Lumineszenzdiode. 


5.1 Grundlegende Begriffe 
5.1.1 Kenngrößen optischer Strahlung 


Als Licht bezeichnet man die sichtbare elektromagnetische Strahlung. Die Wellenlänge 
\ dieser Strahlung liegt zwischen etwa 380 nm und 780 nm. Zu kürzeren Wellenlängen 
hin schließt sich die ultraviolette (UV) Strahlung an, zu längeren Wellenlängen hin die 
infrarote (IR) Strahlung. Der Wellenlängenbereich der sichtbaren Strahlung einschließlich 
der IR- und UV-Strahlung wird auch als optischer Bereich bezeichnet. In Abb. 5.1 ist 
der sichtbare Teil des Spektrums über der Wellenlänge A dargestellt. Zusätzlich ist die 
Photonenenergie W,, angegeben, die sich aus dem Zusammenhang 


hc eV 
Wn =hf = — x 124 — 5.1 
en ! A A [um] 2 


ergibt. Dabei ist h das Planck’sche Wirkungsquantum und c die Lichtgeschwindigkeit im 
Vakuum. 
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Abb. 5.1 Der sichtbare Teil des elektromagnetischen Spektrums aufgetragen über der Wellenlänge 
A bzw. der Photonenenergie Wh 


Radiometrische Größen 

Optische Strahlung wird durch sog. radiometrische Größen charakterisiert. So gibt z.B. 
die Strahlungsleistung 2, die von einer Quelle ausgesandte Leistung an und die Bestrah- 
lungsstärke FE, die Leistung, die pro Fläche auf eine Oberfläche trifft. Der Index e steht 
dabei für energetisch. 

Bei der Untersuchung der ım Halbleiter stattfindenden Vorgänge wird oft mit der sog. 
Photonenbestrahlungsstärke E,n gerechnet, welche die Zahl der Photonen angibt, die pro 
Zeit- und Flächeneinheit auf einen Halbleiter treffen. Bei gegebener Bestrahlungsstärke 
E. und der Lichtwellenlänge A bestimmt sich die Photonenbestrahlungsstärke En zu 
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nf he 





Er (5.2) 


Multipliziert man diese Größe mit der bestrahlten Fläche A, ergibt sich der Photonenstrom 
Don = EmA , 03) 
also die Zahl der pro Zeit insgesamt auftreffenden Photonen. 


Fotometrische Größen 

Da die Empfindlichkeit des menschlichen Auges von der Wellenlänge des Lichts abhängt, 
ist es oftmals zweckmäßig, statt radiometrischer Größen sog. fotometrische Größen zu 
verwenden, bei denen die Strahlung mit der Empfindlichkeitskurve A(A) des menschli- 
chen Auges (Abb. 5.2) gewichtet wird. 

Eine Übersicht über die wichtigsten Größen, die im Zusammenhang mit optoelektro- 
nischen Halbleitern Verwendung finden, ist in Tab. 5.1 angegeben. Die fotometrischen 
Größen sind mit v für visuell indiziert. 

Als Beispiel für den Zusammenhang der unterschiedlichen fotometrischen Größen soll 
hier eine einfache Kerze betrachtet werden. Diese hat typischerweise eine Lichtstärke, al- 
so einen pro Raumwinkel abgegebenen Lichtstrom von /, * Icd. Unter der Annahme, 
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Abb. 5.2 Die Empfindlichkeitskurve A(A) des menschlichen Auges. Die Empfindlichkeit ist bei 
Wellenlängen im Bereich von etwa 550 nm am größten. Licht mit Wellenlängen kleiner etwa 380 nm 
und größer etwa 780 nm werden von dem menschlichen Auge nicht mehr wahrgenommen 


dass die Kerze in alle Raumrichtungen gleichmäßig strahlt, ergibt sich der insgesamt ab- 
gestrahlte Lichtstrom ®, durch Multiplikation der Lichtstärke mit dem Raumwinkel einer 
Kugelfläche, also mit 47, und wir erhalten ©, * 12,6 1m. 

Bezieht man die Lichtstärke /, auf die abstrahlende Fläche, ergibt sich die Leuchtdichte 
L,, die als Helligkeit des Strahlers empfunden wird. Bei der Kerze mit einer effektiven 
Oberfläche der Flamme von etwa 1,5 cm? ergibt sich ein Wert von ZL, = 6700 cd m 

Um die Helligkeit einer bestrahlten Oberfläche A zu bestimmen, bezieht man den auf 
die Oberfläche treffenden Lichtstrom &, auf die Größe der bestrahlten Fläche A. Als Bei- 
spiel betrachten wir dazu eine Fläche, welche sich in einem Abstand r = Im von der 
Kerze befindet (Abb. 5.3). Bei einer Lichtstärke von 1 cd trifft der in einen Raumwinkel 
von einem Steradiant' (1 sr) abgegebene Lichtstrom von 1cdx1sr = 1 Im auf eine Fläche 
von A = 1m?. Bezogen auf die bestrahlte Fläche A ergibt sich damit eine Beleuchtungs- 
stärke von E, = 1Im/lm? = 11x. Verdoppelt man die Entfernung der bestrahlten Fläche, 


Tab. 5.1 Übersicht über wichtige radio- und fotometrische Größen 


Radiometrische Größen Fotometrische Größen 

Größe Formelzeichen | Einheit Größe Formelzeichen | Einheit 

Strahlungs- D, W Lichtstrom D, Im 

leistung 

Strahlstärke 1; Wsr! Lichtstärke 1, Imsr! = cd 

Strahldichte |L. Wsr!m Leuchtdichte | L, cdm”? 
(„Helligkeit“) 

Bestrahlungs- | E, Wm” Beleuchtungs-  E, mm * =k 

stärke stärke 


! Ein Steradiant ist definiert als der Raumwinkel, der, ausgehend von dem Mittelpunkt einer Kugel 
mit einem Radius von I m, auf deren Oberfläche eine Fläche von 1 m? ausschneidet. 
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verteilt sich unter sonst gleichen Bedingungen der Lichtstrom von 11m auf die vierfache 
Fläche. In 2m Abstand beträgt die Beleuchtungsstärke daher nur noch 0,25 Ix. 








0 im 2m L 


Abb. 5.3 Zusammenhang wichtiger fotometrischer Größen am Beispiel einer Kerze (Die Zeich- 
nung ist nicht maßstabgerecht) 


5.1.2 Ladungsträgergeneration und Fotoeffekt 


Bei der Einführung des Bänderdiagramms in Kap. 1 hatten wır gesehen, dass zur Gene- 
ration eines Elektron-Loch Paares mindestens die dem Bandabstand W, des Halbleiter- 
materials entsprechende Energie zugeführt werden muss. Trifft nun ein Photon auf einen 
Halbleiter, so wird ein Elektron-Loch Paar generiert, wenn die Energie W, = hf des 
Photons größer ist als der Bandabstand W, des Halbleiters. Dieser Mechanismus der La- 
dungsträgergeneration wird als innerer Fotoeffekt bezeichnet. 

Für ein gegebenes Halbleitermaterial mit dem Bandabstand W, gibt es daher eine 
Grenzwellenlänge 


A, = — (5.4) 


oberhalb derer praktisch keine Generation von Ladungsträgern mehr stattfindet. 

Wir wollen nun die Zahl der Ladungsträger berechnen, die in einem Halbleiter durch 
Bestrahlung zusätzlich generiert werden. Dazu betrachten wir den in Abb. 5.4, links, dar- 
gestellten Halbleiter. 

Dabei sei A = w/ die bestrahlte Fläche, und d die Dicke des Halbleiters, wobei wir 
annehmen wollen, dass d so groß ist, dass die gesamte in den Halbleiter eindringende 
Strahlung absorbiert wird. 

Bei gegebener Bestrahlungsstärke E. berechnet sich für eine bestimmte Wellenlänge 
A zunächst die Photonenbestrahlungsstärke E,n nach (5.2). Die Zahl der pro Zeiteinheit 
auf den Halbleiter treffenden Photonen, der Photonenfluss ®,n, ergibt sich dann aus dem 
Produkt der Photonenbestrahlungsstärke E,, und der Oberfläche A = wi des Bauteils. 
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Abb. 5.4 Mit Licht bestrahlter Halbleiter (links) und prinzipieller Verlauf des Quantenwirkungs- 
grades n, (rechts). Für kleine Wellenlängen sinkt n, aufgrund von Absorptionsvorgängen, für 
Wellenlängen A > A, geht n, gegen null 


Quantenwirkungsgrad 
Nicht jedes Photon, welches auf die Oberfläche eines Halbleiters trifft, führt zur Genera- 
tion eines Elektron-Loch Paares. Grund dafür sind Reflexionsvorgänge am und Absorpti- 
onsvorgänge im Halbleiter sowie die oben erwähnte Grenzwellenlänge A ,, oberhalb derer 
praktisch keine Generation mehr stattfindet. Man definiert daher den sog. Quantenwir- 
kungsgrad n,, der das Verhältnis der Anzahl der generierten Elektron-Loch Paare im Halb- 
leiter zu der Anzahl der auf den Halbleiter treffenden Photonen angibt. Drücken wir die 
Zahl der pro Zeit und pro Volumeneinheit durch Photonen generierten Ladungsträgerpaare 
durch die sog. Photogenerationsrate G,n aus, erhalten wir für den Quantenwirkungsgrad 
__ generierte Ladungsträger GpnV (5.5) 
ET eingestrahlte Photonen Gy 
wobei V = wld das Bauteilvolumen ist. Der typische Verlauf von n, für ein Halb- 
leitermaterial mit der Grenzwellenlänge A, ist in Abb. 5.4, rechts, abhängig von der 
Wellenlänge aufgetragen. 


Primärer Fotostrom 
Eine zentrale Größe bei der Berechnung optoelektronischer Effekte ist der sog. primäre 
Fotostrom, den wir hier mit /,, bezeichnen wollen. Dieser ist zwar nicht direkt messbar, ist 
jedoch eine nützliche Rechengröße, da er ein Maß für die gesamte im Bauteilvolumen V 
pro Zeiteinheit durch Licht generierte Ladung ist. Wir erhalten /,,, wenn wir die Zahl der 
pro Zeiteinheit generierten Ladungsträgerpaare mit der Elementarladung q multiplizieren, 
also 

Ip =9C0nV . (5.6) 


Mit (5.5), (5.3) und (5.2) wird dies schließlich zu 


I, = NgAAE. Ä (5.7) 
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Bei gegebener Bestrahlungsstärke FE, nimmt daher mit zunehmender Wellenlänge A 
der primäre Fotostrom /,, zunächst zu. Dies ist verständlich, da die Energie W,, eines 
Photons gemäß (5.1) mit zunehmender Wellenlänge kleiner wird, wodurch die Zahl der 
Photonen und damit auch die der generierten Elektron-Loch Paare ansteigt. Oberhalb von 
A, fällt dann die Zahl der generierten Ladungsträgerpaare stark ab, da der Quantenwir- 
kungsgrad für A > A, gegen null geht. 

Die Zahl der generierten Ladungsträger und damit auch die elektrisch messbare Aus- 
gangsgröße eines optoelektronischen Bauelementes hängt also nicht nur von der Bestrah- 
lungsstärke E,, sondern auch von der Wellenlänge X der einfallenden Strahlung ab. Dies 
muss insbesondere dann berücksichtigt werden, wenn mit einem Halbleiter Strahlung un- 
terschiedlicher Wellenlänge gemessen oder fotometrische Größen quantitativ bestimmt 
werden sollen. 


5.1.3 Direkte und indirekte Halbleiter 


Energie-Impuls Diagramm 

Wir wollen nun etwas detaillierter untersuchen, was im Halbleiter geschieht, wenn dieser 
mit Photonen bestrahlt wird. Bei der Diskussion des Bänderdiagramms in Kap. 1 wurde 
bereits darauf hingewiesen, dass bei der Generation von Ladungsträgern die Energieerhal- 
tung gilt. So wird für den Fall, dass die Photonenenergie größer ist als der Bandabstand, 
die überschüssige Energie von den generierten Ladungsträgern als zusätzliche kinetische 
Energie aufgenommen (vgl. Abschn. 1.2.1). 

Neben der Energieerhaltung muss aber auch die Impulserhaltung erfüllt sein, d.h. der 
Gesamtimpuls aller beteiligten Teilchen muss vor und nach dem Generations- bzw. Re- 
kombinationsvorgang der gleiche sein. Dies war bei unseren bisherigen Betrachtungen 
nicht von Bedeutung, spielt jedoch bei optoelektronischen Materialien eine große Rolle. 
Dazu betrachten wir das Bänderdiagramm nochmals und berücksichtigen nun zusätzlich 
den Impuls i der Teilchen. Dieser ist für den Fall eines freien Teilchens mit der kinetischen 
Energie W;n und der Masse m über die Beziehung 

2 


I 
Win — 


= >— (5.8) 


verknüpft. Damit ergibt sich ein parabelförmiger Verlauf der Energie über dem Impuls. 
Berücksichtigen wir noch, dass für Elektronen im Bänderdiagramm die Richtung zuneh- 
mender Energie nach oben und für Löcher nach unten weist und dass dıe Werte geringster 
Energie jeweils an den Bandkanten liegen, ergibt sich der in Abb. 5.5, rechts, schema- 
tisch dargestellte Verlauf W(i). Dabei ist die obere Parabel die Energie-Impuls Kurve 


* Abweichend von der in der Literatur üblichen Darstellung, bei der die Energie abhängig von der 
Wellenzahl k aufgetragen wird, verwenden wir hier der Einfachheit halber den Impuls i. 
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für Elektronen und die untere Parabel die für Löcher. Die Impulserhaltung bei der Gene- 
ration bzw. Rekombination eines Elektron-Loch Paares ist erfüllt, wenn die Impulse von 
Loch und Elektron in dem Diagramm übereinander, d.h. bei dem gleichem Wert von i 
liegen. 





Abb. 5.5 Bänderdiagramm (links) und Energie-Impuls Diagramm (rechts) eines Halbleiters. Das 
Energie-Impuls Diagramm W(i) besagt, dass für ein Teilchen mit einem bestimmten Impuls nur 
bestimmte Energiewerte zulässig sind 


Direkte Halbleiter 

Man spricht von einem direkten Halbleiter, wenn das Minimum der Energie-Impuls Kurve 
der Elektronen und das Minimum der Energie-Impuls Kurve der Löcher bei dem gleichen 
Wert des Impulses i liegen, wie in Abb. 5.5, rechts, dargestellt. Ein Beispiel für einen 
solchen Halbleiter ist Galliumarsenid (GaAs). 

Wird nun in einem solchen direkten Halbleiter ein Elektron-Loch Paar durch ein Pho- 
ton mit der Energie W,)n > W, generiert, so ergibt sich im Bänderdiagramm die bereits 
bekannte Darstellung der energetischen Verhältnisse (Abb. 5.5, links) des Generationsvor- 
ganges. 

Das Energie-Impuls Diagramm (Abb. 5.5, rechts) zeigt darüber hinaus, dass neben der 
Energiebilanz auch die Impulsbilanz für den dargestellten Generationsvorgang erfüllt ist: 
Zum einen entspricht der energetische Abstand der Teilchen der Energie W,n des einge- 
strahlten Photons, zum anderen weisen Elektron und Loch identische Werte der Impulse 
auf, da die Teilchen im Energie-Impuls Diagramm direkt übereinander liegen. 

Nach dem Generationsvorgang können sich die beiden Ladungsträger nun frei im Halb- 
leiter bewegen, wobei sıe ihre kinetische Energie durch Stöße an das Kristallgitter ab- 
geben. Dies äußert sich im Bänder- bzw. Energie-Impuls Diagramm dadurch, dass sich 
Elektron und Loch jeweils in Richtung der Bandkanten, also zu niedrigeren Energiewer- 
ten hin bewegen (Abb. 5.6, links). Diesen Prozess, bei dem die Teilchen den Impuls sowie 
ihre überschüssige Energie an das Kristallgitter abgeben, bezeichnet man als Thermalisie- 
rung. Am Ende dieses nur kurz andauernden Prozesses befinden sich die Teilchen dann - 
energetisch gesehen - dicht an den Bandkanten, wie in Abb. 5.6, links, dargestellt ist. Da- 
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bei befinden sich die Teilchen 1. A. aber nicht mehr am selben Ort, da sie sich im Halbleiter 
unabhängig voneinander bewegen können. 

Treffen nun ein Elektron und ein Loch an einem Ort aufeinander, so können sie un- 
ter Aussendung eines Photons rekombinieren (Abb. 5.6, rechts). Die Energie W,,, eines 
unter diesen Bedingungen emittierten Photons entspricht also etwa dem Wert des Band- 
abstandes W, des Halbleiters (siehe hierzu Abschn. 5.6). Von Galliumarsenid mit einen 
Bandabstand von 1,4 eV emittierte Strahlung liegt daher im Infrarotbereich (vgl. Abb. 5.1). 
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Abb.5.6 Direkter Halbleiter: Generation und anschließende Thermalisierung (links) sowie Rekom- 
bination (rechts) dargestellt im Energie-Impuls Diagramm 


S.m.1.L.E: 5.1_Direkter Halbleiter 


Indirekte Halbleiter 

Die oben durchgeführten Betrachtungen über den Zusammenhang zwischen Energie und 
Impuls gelten nicht allgemein, da in einem Halbleiterkristall u.a. quantenmechanische 
Effekte berücksichtigt werden müssen. Statt der einfachen quadratischen Abhängigkeit 
erhält man daher, abhängig von dem Halbleitermaterial, in der Regel sehr komplizierte 
Verläufe, bei denen insbesondere die Minima der beiden Kurven W(i) für Elektronen 
und Löcher nicht übereinander liegen. Solche Halbleiter, zu denen bspw. Silizium gehört, 
bezeichnet man als indirekte Halbleiter. 

Mit ähnlichen Überlegungen, wie wir sie für den Fall eines direkten Halbleiters ange- 
stellt hatten, wollen wır nun das optische Verhalten eines indirekten Halbleiters untersu- 
chen und betrachten dazu das in Abb. 5.7 gezeigte Energie-Impuls Diagramm. Wie auch 
beim direkten Halbleiter erfolgt unmittelbar nach der Generation von Elektron-Loch Paa- 
ren eine Thermalisierung, bei der die Teilchen Energie und Impuls an das Kristallgitter 
abgeben. Die Energieminima von Elektronen und Löchern liegen jedoch bei indirekten 
Halbleitern bei unterschiedlichen Impulswerten (Abb. 5.7, links). Eine direkte Rekombi- 
nation der thermalisierten Ladungsträger ist daher nicht ohne Weiteres möglich, da die 
Impulserhaltung in diesem Fall nicht erfüllt wäre. Da ein Photon praktisch keinen Impuls 
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aufnehmen kann, bleibt nur die Möglichkeit, die Impulsdifferenz Ai an das Kristallgit- 
ter abzugeben. Dazu muss jedoch eine sog. Störstelle, z.B. ein Fremdatom, im Gitter 
vorhanden sein, mit dem die Ladungsträger wechselwirken können. Solche als Rekom- 
binationszentren wirkende Störstellen liegen energetisch etwa in der Mitte zwischen den 
Bandkanten, so dass sie — im Gegensatz zu Dotieratomen - bei normalen Temperaturen 
nicht ionisiert sind. 








NVO \ Wii) 

ie Won | l Er | Wem, 
| 0 Störstelle — 
hl | Wem2 


bi 


Abb. 5.7 Indirekter Halbleiter: Generation und anschließende Thermalisierung (links) sowie Re- 
kombination (rechts) dargestellt im Energie-Impuls Diagramm. Wegen der Impulsdifferenz Ai 
zwischen thermalisierten Löchern und Elektronen muss die Rekombination über eine Störstelle er- 
folgen, die die Impulsdifferenz Ai aufnehmen kann 


S.m.1.L.E: 5.1_Indirekter Halbleiter 


Aus dem Gesagten ergeben sich folgende Konsequenzen: Zum einen folgt, dass die 
Ladungsträgerlebensdauer in indirekten Halbleitern ohne Störstellen wegen der geringen 
Rekombinationswahrscheinlichkeit sehr hoch ist. Erst durch Defekte oder den Einbau von 
Fremdatomen in das Halbleitermaterial verringert sich die Lebensdauer. 

Zum anderen wird die bei der Rekombination über Störstellen freigesetzte Energie 
im Allgemeinen nicht als Licht abgestrahlt, da dıe Energiedifferenzen W, „.ı bZw. W.n.2 
geringer sind als die bei einer direkten Band-Band Rekombination. Indirekte Halbleiter- 
materialien wie Silizium eignen sich daher im Allgemeinen nicht für die Herstellung von 
lichtemittierenden Bauelementen. 


5.2 Fotowiderstand 


Das vom Aufbau her einfachste optoelektronische Bauelement ist der Fotowiderstand. 
Dabei handelt es sich um einen Halbleiter, dessen elektrischer Widerstand sich durch 
Bestrahlung mit Licht ändert. Der Aufbau eines solches Bauelementes mit angelegter 
Spannung U ist in Abb. 5.8 gezeigt. 
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Abb. 5.8 Aufbau eines Fotowiderstandes mit angelegter Spannung U (links) und Schaltsymbol 
(rechts) 


5.2.1 Aufbau und Funktionsweise 


Wir betrachten der Einfachheit halber hier den Fall monochromatischen Lichtes der Wel- 
lenlänge A und nehmen an, dass die Dicke d des Halbleitermaterials hinreichend groß ist, 
so dass die gesamte Strahlung absorbiert wird. In Abschn. 5.1.2 hatten wir bereits gezeigt, 
dass dann die zusätzliche Generationsrate G,n durch (5.5) gegeben ist. 

Um die sich nun einstellenden Ladungsträgerdichten zu berechnen, verwenden wir den 
Ansatz für das thermodynamische Gleichgewicht. Ohne Bestrahlung gilt nach Kap. | 


G=rnp. (5.9) 


Dabei ist r der Rekombinationskoeffizient, G die thermische Generationsrate und n bzw. 
p sind die Gleichgewichtsdichten, wobei wir hier auf den Index O zur Kennzeichnung 
des thermodynamischen Gleichgewichtes verzichten. Unter Berücksichtigung der zusätz- 
lichen Generationsrate G,n ergibt sich entsprechend 


G+Gn=r(n+An)(p+Ap), (5.10) 


wobei wegen der paarweisen Generation für die zusätzlichen Ladungsträgerdichten An = 
Ap gilt. Bei der Lösung muss beachtet werden, dass im Allgemeinen Fall die Dichte An 
der zusätzlichen Ladungsträger nıcht gegenüber den Gleichgewichtsdichten n und p ver- 
nachlässigt werden kann. Da wir hier jedoch nur den grundsätzlichen Rechenweg aufzei- 
gen wollen, betrachten wır den einfachen Fall eines n-dotierten Halbleiters bei schwacher 
Bestrahlung, d.h. für An « n. Wir erhalten dann analog zu der Vorgehensweise in Kap. 1, 


den Ausdruck 
An 
Gph — > s (5.11) 


wobei r hier die Ladungsträgerlebensdauer der Elektronen ist. 
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Die Bestrahlung des Halbleiters mit Licht der Bestrahlungsstärke F, führt demnach 
zu einer Erhöhung der Ladungsträgerdichten um An und damit einer Verringerung des 
elektrischen Widerstandes. 


5.2.2 Stromgleichung 


Um die generierten Ladungsträger abzutransportieren, muss eine externe Spannung U 
an den Widerstand gelegt werden. Wir wollen nun den aufgrund der Bestrahlung mit 
Licht zusätzlich durch das Bauteil fließenden Strom /„n berechnen. Dazu bestimmen wir 
zunächst die Änderung Ao der Leitfähigkeit, welche durch die zusätzlich generierten 
Ladungsträger hervorgerufen wird. Nehmen wir vereinfachend an, dass nur eine Ladungs- 
trägerart einen signifikanten Beitrag zum Strom liefert und bezeichnen die entsprechende 
Beweglichkeit mit u, ergibt sich mit (1.51) der Ausdruck 


Ao =quAn. (9:12) 


Der durch die Bestrahlung mit Licht zusätzlich fließende Strom /,n ergibt sich dann zu 


d 
Im = UAo——. (5.13) 


Mit (5.12) (5.11) und (5.5) sowie (5.2) und (5.3) erhalten wir schließlich 


le 


hc] NÄTAB.: (5.14) 


Da das Bauteil auch ohne Beleuchtung, d.h. bei £, = O0 eine von null verschiedene Leit- 
fähigkeit o, aufweist, fließt bei angelegter Spannung U zusätzlich ein sog. Dunkelstrom 
durch das Bauelement. Der gesamte durch das Bauteil fließende Strom / ist damit 


w 
OTMgHTÄE., (5.15) 
mn 


Dunkelstrom Fotostrom 


+U 





wobei der erste Term auf der rechten Seite den Dunkelstrom beschreibt, der in der Regel 
jedoch sehr gering ist und vernachlässigt werden kann. Als Strom-Spannungs Kennlinie 
ergeben sich demnach Widerstandsgeraden, deren Steigung mit der Bestrahlungsstärke E£, 
zunimmt (Abb. 5.9, links). 

Abhängig von dem verwendeten Material, ergibt sich zwischen Bestrahlungsstärke und 
Widerstand ein Zusammenhang, der beı realen Bauteilen durch eine Potenzfunktion R 
E’ beschrieben werden kann (Abb. 5.9, rechts). 
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Abb.5.9 Kennlinien des Fotowiderstandes bei unterschiedlicher Bestrahlungsstärke E, (links) und 
typische Abhängiskeit des Widerstandes von der Bestrahlungsstärke £, (rechts) 


S.m.1.L.E: 5.2_Fotowiderstand 
—- 


5.2.3 Kenngrößen 


Gewinn 
Zur Charakterisierung des Fotowiderstandes definiert man den sog. Gewinn. Dieser ist 
definiert als das Verhältnis des aufgrund der Bestrahlung zusätzlich fließenden Stromes 
In zu der Gesamtzahl der im Halbleiter durch Strahlung generierten Ladung pro Zeit, 
also dem primären Fotostrom 7,7. 
Für den dimensionslosen Gewinn des Fotowiderstandes ergibt sich dann mit (5.14) und 
em} 
Iph = a (5.16) 
Ipp 2 | 
Drücken wir in dieser Beziehung die Spannung U durch die elektrische Feldstärke E = 
U/I aus, berücksichtigen, dass die Ladungsträgergeschwindigkeit v = uE und die Lauf- 
zeit t; eines Ladungsträgers durch das Bauteil {; = //v ist, erhalten wir für den Gewinn 


den einfachen Zusammenhang 
u — - Ä (5.17) 
pp I 
Der Gewinn steigt also zum einen mit zunehmender Ladungsträgerlebensdauer r, da dies 
gemäß (5.11) zu einer höheren Ladunssträgerdichte führt. Zum anderen sinkt der Gewinn 
mit zunehmendem Elektrodenabstand /, bzw. zunehmender Laufzeit t;. Der Grund dafür 
ist, dass bei großem Elektrodenabstand /, d.h. langer Laufzeit 1; die Wahrscheinlichkeit 
zunimmt, dass ein Ladungsträger auf seinem Wesg durch das Bauelement rekombiniert und 
dann auch keinen Beitrag mehr zum Strom liefert. 
Daraus ergibt sich, dass das Bauteil einerseits eine große Oberfläche w/ haben soll- 
te, um möglichst viel Strahlung einzufangen, andererseits sollte der Elektrodenabstand / 
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möglichst gering sein, um den Gewinn zu erhöhen. Als Lösung bietet sich eine kammför- 
mige, ineinandergreifende Elektrodenstruktur, eine sog. Interdigitalstruktur an, die beide 
Bedingungen erfüllt. 


Empfindlichkeit 

Bezieht man den Fotostrom /,n auf die eingestrahlte Leistung, erhält man die Empfindlich- 
keit 5 des Fotowiderstandes. Für eine bestimmte Wellenlänge ist diese mit (5.14) gegeben 
durch 








s= a um 


E.wul hc 2 02) 


Ansprechzeit 

Bei dem Fotowiderstand ist zu beachten, dass bei einer Änderung der Bestrahlungsstär- 
ke die Zeitdauer, innerhalb derer sich ein neuer Gleichgewichtszustand einstellt, in der 
Größenordnung der Ladungsträgerlebensdauer liegt. Die Ansprechzeit eines Fotowider- 
standes ist daher in der Regel recht groß, vor allem wenn die Lebensdauer rt, um einen 
hohen Gewinn zu erzielen, groß eingestellt wurde. Fotowiderstände werden daher dort 
eingesetzt, wo es nicht auf kurze Ansprechzeiten ankommt, wie beispielsweise in Belich- 
tungsmessern. 

Zusammenfassend lässt sich sagen, dass die Wirkungsweise des Fotowiderstandes da- 
rauf beruht, dass sich durch Strahlung ein neues thermodynamisches Gleichgewicht, mit 
einer erhöhten Ladungsträgerdichte im Halbleiter einstellt. Die Ladungsträger können 
dann durch eine externe, an das Bauteil angelegte Spannung U getrennt werden, was zu 
einem von der Bestrahlungsstärke abhängigen Strom führt. 


5.3 Fotodiode 
5.3.1 Aufbau und Funktion 


Bei der Fotodiode spielt, wie im Folgenden gezeigt wird, die Generation von Ladungs- 
trägern in der Raumladungszone eine entscheidende Rolle. Fotodioden werden daher in 
der Regel so aufgebaut, dass die Raumladungszone möglichst lang ist. Dies wird erreicht 
durch ein niedrig dotiertes oder undotiertes, d.h. intrinsisches Gebiet, welches zwischen 
dem p- und dem n-Gebiet liegt. Der Aufbau und das Schaltsymbol einer Fotodiode sind 
in Abb. 5.10 dargestellt. 

Da das Licht, um in das intrinsische Gebiet zu gelangen, durch die p-Schicht drin- 
gen muss, ist diese sehr dünn ausgeführt. Eine solche Diode wird dann entsprechend der 
Schichtfolge als pin-Diode bezeichnet, wobei das ı für das intrinsische Gebiet steht. Im 
Gegensatz zu der gewöhnlichen pn-Diode mit einem dreieckförmigen Feldstärkeverlauf 
innerhalb der Raumladungszone (vgl. Abschn. 2.1.1), ergibt sich bei der pin-Diode ein 
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Abb. 5.10 Aufbau einer Fotodiode (links) und Schaltsymbol (rechts). Der Anodenkontakt der Fo- 
todiode bedeckt nicht die gesamte Oberfläche, so dass Licht in das Diodeninnere gelangen kann 


trapezförmiger Verlauf, da sich in dem i-Gebiet praktisch keine Raumladung befindet und 
sich daher dort die Feldstärke nicht ändert (Abb. 5.11). 

Es sei darauf hingewiesen, dass wir im Kap. 2 davon ausgegangen sind, dass die 
Raumladungszone einer Diode sehr kurz ist und daher dort praktisch keine Generation 
stattfindet. Bei der Fotodiode gilt dies nicht mehr. Hier werden Ladungsträgerpaare ın der 
Raumladungszone durch Bestrahlung generiert, was dazu führt, dass die Ladungsträger 


Raumladungszone 





Abb. 5.11 Schematische Darstellung der Fotodiode mit dem Verlauf der Raumladungsdichte p so- 
wie der elektrischen Feldstärke E. In der Raumladungszone generierte Ladungsträgerpaare werden 
durch das elektrische Feld £ getrennt und driften in Richtung der Kontakte 
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durch das Feld in der Raumladungszone getrennt und in die jeweiligen neutralen Gebie- 
te transportiert werden. Dabei werden aufgrund des großen elektrischen Feldes £ in der 
Raumladungszone die Ladungsträger sehr schnell abtransportiert, so dass sie die neutralen 
Bahngebiete erreichen, bevor sie die Gelegenheit hatten zu rekombinieren. Somit tragen 
bei der Diode praktisch alle Ladungsträger, die durch Bestrahlung generiert werden, zu 
dem Fotostrom bei. 

Ähnlich wie bei dem Fotowiderstand werden auch in den neutralen Halbleitergebieten 
Ladungsträger durch Photonen generiert. Bei der pin-Diode dominiert jedoch die Gene- 
ration in der großen Raumladungszone, so dass wir bei der weiteren Berechnung den 
Einfluss der neutralen Bahngebiete vernachlässigen. 


5.3.2 Stromgleichung 


Unter der Annahme, dass die Dicke d des Bauelementes hinreichend groß ist, und die 
bestrahlte Fläche A = w/ beträgt, ergibt sich analog zum Fotowiderstand eine zusätzliche 
Generationsrate G,n gemäß (5.5) sowie ein primärer Fotostrom /,, nach (5.7). Der ent- 
scheidende Unterschied zum Fotowiderstand ist jedoch, dass bei der Diode die generierten 
Ladunssträger als Fotostrom unmittelbar an den Klemmen zur Verfügung stehen, da alle 
generierten Ladungsträger durch das elektrische Feld der Raumladungszone abtranspor- 
tiert werden, ohne dass eine von außen angelegte Spannung nötig ist. Es gilt demnach 
Inn = Ip», d.h. der bei dem Fotowiderstand definierte Gewinn hat bei der Fotodiode den 
Wert eins. Wir erhalten daher für den bei Bestrahlung mit Licht der Wellenlänge X und 
der Bestrahlungsstärke E. fließenden Fotostrom /,n die Beziehung 


q 
Inn = „ 1aWwiAE, (5.19) 


wobei die Richtung des Stromes entgegen der von /p ist. 

Der zu der Bestrahlungsstärke proportionale Fotostrom /,n addiert sich zu dem durch 
die extern angelegte Spannung U hervorgerufenen Diodenstrom, so dass wir die Strom- 
gleichung 


In = Is [exp (00) 1] (5.20) 
m 


Dunkelstrom 





erhalten. Der erste Term auf der rechten Seite entspricht dabei dem Dunkelstrom. Die sich 
ergebenden Kennlinien sind in Abb. 5.12 dargestellt. Mit zunehmender Bestrahlungsstärke 
E. verschiebt sich die Kennlinie nach unten. 
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Abb. 5.12 Kennlinien der Fotodiode bei unterschiedlichen Bestrahlungsstärken E.. Die Fotodiode 
wird in dem grau schattierten Sperrbereich, d.h. mit Up < O0 betrieben. Dort ist der Strom propor- 
tional zur Bestrahlungsstärke 


S.m.1.L.E: 5.3_Fotodiode 
—e+ 


5.3.3 Kenngrößen 


Empfindlichkeit 
Das Verhältnis aus Fotostrom /,n zu eingestrahlter Leistung bezeichnet man als Empfind- 
lichkeit 5 der Diode. Für eine gegebene Wellenlänge X erhalten wir 


I 
ge Em _ 4A | 5.21) 





Ansprechzeit 

Im Gegensatz zu dem Fotowiderstand muss sich bei der Diode nicht erst ein neuer Gleich- 
gewichtszustand einstellen, bevor sich nach einer Änderung der Bestrahlungsstärke das 
Ausgangssignal ändert. Für die Ansprechzeit der Fotodiode ist daher nicht die Ladungs- 
trägerlebensdauer z maßgebend, sondern die Zeit, welche die generierten Ladungsträger 
benötigen, um zu den Kontakten zu gelangen. Diese ist wegen der hohen Driftgeschwin- 
digkeit der Ladungsträger durch die Raumladungszone sehr gering und hängt von den 
Bauteilabmessungen ab. Fotodioden können daher als optische Detektoren für die Signal- 
übertragung eingesetzt werden. 


5.3.4 Betriebsarten der Fotodiode 


Diodenbetrieb 

Abb. 5.12 zeigt, dass die Kennlinien der Fotodiode mehrere Quadranten im Strom- 
Spannungs Diagramm abdecken. Für den Fall (Up < 0,/p < 0), d.h. bei Betrieb ım 
dritten Quadrant, wird von außen eine Sperrspannung angelegt und es fließt — wie oben 
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beschrieben - praktisch nur der von der Bestrahlungsstärke abhängige Fotostrom, so dass 
die Diode als Beleuchtungssensor eingesetzt werden kann. Der Vorteil gegenüber dem 
Fotowiderstand ist, dass die Diode schneller auf Änderungen der Beleuchtungsstärke 
reagiert, da sich bei der Diode nicht erst ein neues thermodynamisches Gleichgewicht 
zwischen Generation und Rekombination einstellen muss, weil die Ladungsträger prak- 
tisch sofort zu den Kontakten abtransportiert werden. 


Elementbetrieb 

Wird von außen keine Quelle an die Diode angeschlossen, sondern eine Last, z.B. ein 
ohmscher Widerstand, so führt der bei Bestrahlung fließende Fotostrom, zu einem Span- 
nungsabfall an dem Widerstand. In diesem Fall gibt die Diode Leistung an den Widerstand 
ab, d.h. Strahlungsleistung wird in elektrische Leistung umgewandelt. Man bezeichnet 
diese Betriebsart im vierten Quadrant (Up > 0, Ip < O) als Elementbetrieb und Dioden, 
welche speziell für diese Betriebsart optimiert wurden, als fotovoltaische Zelle oder kurz 
Solarzelle. Diese Bauelemente, die mittlerweile eine erhebliche wirtschaftliche Bedeutung 
erlangt haben, werden ım nächsten Abschnitt behandelt. 


Betrieb als Lichtemitter 

Bei Betrieb im ersten Quadrant (Up > 0, /p > O) wird von der externen Quelle Leistung 
an dıe Diode abgegeben und dort in Strahlungsleistung umgesetzt. Wir stellen diesen Fall 
jedoch zunächst zurück und behandeln ihn dann im Abschn. 5.6, wo die Diode nicht als 
Lichtsensor, sondern als Lichtemitter betrieben wird. 


5.4 Solarzelle 
5.4.1 Funktion und Beschaltung 


Die Solarzelle ist eine Fotodiode im Elementbetrieb, die Strahlungsleistung in elektri- 
sche Leistung umwandelt und diese an eine angeschlossene Last abgibt. Da die Solarzelle 
nicht als Verbraucher, sondern als Generator arbeitet, ist es zweckmäßig, die Richtung der 
Strom- und Spannungspfeile entsprechend anzupassen. Man erhält dann die übliche, in 
Abb. 5.13, rechts, gezeigte Darstellung der Kennlinien, die sich durch Spiegelung an der 
Spannungsachse ergeben. 

Wir wollen nun untersuchen, welche Faktoren die Leistung beeinflussen, die von ei- 
ner Solarzelle an einen Verbraucher abgegeben werden kann und betrachten dazu eine 
Solarzelle mit angeschlossener ohmscher Last R (Abb. 5.14, links). 

Der Arbeitspunkt der Solarzelle ergibt sich grafisch aus dem Schnittpunkt der Dioden- 
kennlinie für eine gegebene Bestrahlungsstärke E. und der durch den Wert von R gegebe- 
nen Widerstandsgeraden. Die an den Widerstand abgegebene elektrische Leistung ist dann 
P = IU und entspricht der rechteckigen Fläche unter der Kennlinie (Abb. 5.14, rechts). 
Um die abgegebene Leistung zu maximieren, muss der Arbeitspunkt durch Änderung 
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Abb. 5.13 Wird die Fotodiode im vierten Quadranten betrieben (Up > 0, /p < 0), spricht man 
vom Elementbetrieb (links). Die übliche Darstellung der Kennlinie mit U > O und / > O ergibt sich 
durch Ändern der Richtung des Stromzählpfeiles (rechts) 








Abb. 5.14 Solarzelle mit angeschlossener ohmscher Last R (links) und Lage des Arbeitspunktes 
(e) bei unterschiedlichen Lasten R bzw. R’ (rechts). Die maximale Leistung P = UI an der Last 
erhält man, wenn der Arbeitspunkt im MPP liegt 


des Widerstandes R so gewählt werden, dass die Fläche maximal wird. Der Arbeitspunkt 
wird ın diesem Fall oft als MPP (Maximum Power Point) bezeichnet und es gilt dann 


P max = Impp Umpp- 


5.4.2 Kenngrößen 


Leerlaufspannung, Kurzschlussstrom und Bandabstand 

Wichtige Kenngrößen einer Solarzelle sind die Leerlaufspannung U} sowie der Kurz- 
schlussstrom /;, da diese die maximal abgebbare Leistung nach oben hin begrenzen, 
wıe aus Abb. 5.14, rechts, ersichtlich ist. Die erreichbaren Werte von U} und /; hän- 
gen mit dem Bandabstand W, des Halbleitermaterials zusammen. So steigt der maximale 
Kurzschlussstrom mit kleiner werdendem Bandabstand W,, da dann auch Photonen mit 
geringerer Energie zur Generation von Elektron-Loch Paaren beitragen können und das 
Sonnenspektrum besser ausgenutzt wird. Andererseits sinkt mit kleiner werdendem Band- 
abstand W, die Leerlaufspannung, da da diese nicht größer werden kann als qW,. 
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Füllfaktor 

Aus Abb. 5.14, rechts, erkennt man zudem, dass das Produkt Pnax = Imprp Umpfp Stets klei- 
ner ıst als das Produkt aus /; und U). Das Verhältnis dieser beiden Produkte bezeichnet 
man als den sog. Füllfaktor FF. Dieser gıbt das Verhältnis der maximal von der Solarzelle 
abgebbaren Leistung im MPP zu dem Produkt aus Leerlaufspannung U} und Kurzschluss- 
strom /; der Solarzelle an (Abb. 5.15), d.h. 


ImppÜ) 
RZ nn (5.22) 

IK«U} 
I 
Ik 

I 
Inpp 
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Uunrp U 


Abb. 5.15 Der Füllfaktor gibt das Verhältnis der maximalen Fläche Pax = Impp Umpp (grau schat- 
tiert) unter der Diodenkennlinie zu der Rechteckfläche /,U7} an 


Wirkungsgrad 

Für die folgenden Betrachtungen ist es hilfreich, das Sonnenspektrum (genauer: den Ver- 
lauf der spektralen Strahlungsleistungsdichte, d.h. der pro Fläche eingestrahlten Leistung 
bezogen auf die Wellenlänge) zu betrachten. Der prinzipielle Verlauf dieser Kurve, wie er 
sich ohne Einfluss der Atmosphäre (Index AMO) ergibt, ist in Abb. 5.16 dargestellt. 





A 
500 1000 1500 2000 nm 
Abb. 5.16 Verlauf der spektralen Strahlungsleistungsdichte Z4uo der Sonne 


Man erkennt, dass diese Kurve ein Maximum bei etwa 550 nm hat und dann zu grö- 
ßeren und kleineren Wellenlängen hin abfällt. Integriert man die Funktion FE, über die 
Wellenlänge A, ergibt sich die Bestrahlungsstärke der Sonne mit einem Wert von etwa 
Eımo = 1350 W m”. Durch atmosphärische Einflüsse reduziert sich dieser Wert unter 
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realen Bedingungen auf der Erdoberfläche deutlich. Ein Standardwert, der oft für Berech- 
nungen verwendet wird, ist E4mı.s = 1000 W m*, wobei der Index AM1.5 den Einfluss 
der Atmosphäre angıbt. Die pro Quadratmeter auf die Erdoberfläche treffende Sonnen- 
strahlung hat somit eine Leistung von etwa 1000 W. 

Wie effizient eine Solarzelle optische Strahlung in elektrische Leistung umwandelt, 
wird durch den Wirkungsgrad n beschrieben. Bei einer Solarzelle ist dieser definiert als 
das Verhältnis der maximal abgegebenen elektrischen Leistung Pax = ImppUmpp Im 
MPP zu der eingestrahlten Leistung &.. Ist E, die Bestrahlungsstärke und A die Fläche 


der Solarzelle, so gilt demnach 
_ ImppUmpp 


=, 2 
N AB, (5.23) 
Mit dem oben definierten Füllfaktor erhalten wir schließlich für den Wirkungsgrad 
FR JED); 
en (5.24) 


Um nun einen möglichst großen Teil der Sonnenstrahlung für die Energieumwandlung 
nutzen zu können, sollte der Bandabstand des Halbleitermaterials nach dem oben Ge- 
sagten möglichst gering sein, damit die Grenzwellenlänge A, groß ist und ein möglichst 
großer Bereich des Sonnenspektrums (vgl. Abb. 5.16) ausgenutzt werden kann. Allerdings 
sinkt dann - wie oben beschrieben - die Leerlaufspannung und die Energieumwandlung 
ist weniger effektiv. 

Weitere Faktoren, die den Wirkungsgrad der Solarzelle beeinflussen, sind ohmsche 
Verluste ım Halbleitermaterial. Diese reduzieren den Füllfaktor und damit auch den Wir- 
kungsgrad der Solarzelle. Verlustarme Materialien sind jedoch sehr teuer, so dass gerade 
bei Solarzellen letztlich zwischen den elektrischen Eigenschaften und den Kosten abge- 
wogen werden muss. 


5.5  Fototransistor 


Neben der Fotodiode kann auch der Bipolartransistor als lichtdetektierendes Bauelement 
eingesetzt werden. Dazu ist der Transistor so aufgebaut, dass - ähnlich wie bei der Fotodi- 
ode - Licht in den Bereich der Basis-Kollektor Raumladungszone gelangen kann. Die dort 
durch den Fotoeffekt generierten Elektronen bzw. Löcher laufen dann gemäß der Richtung 
des elektrischen Feldes zum Kollektor bzw. zur Basis. Dies ist in Abb. 5.17 schematisch 
dargestellt. 

Wir betrachten hier den Fall, dass der Basisanschluss offen bleibt, d.h. keine Span- 
nungsquelle an die Basis angeschlossen wird und der Kollektor gegenüber dem Emitter 
positiv gepolt ist. Die durch den Fotoeffekt generierten und zum Kollektor fließenden 
Elektronen führen dann, wie auch bei der Fotodiode, zu einem Strom 


q 
In = no WlAE, (5.25) 
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Dabei ist 7, der Quantenwirkungsgrad, w/ die effektive Fläche des Bauteils und E, die 
Bestrahlungsstärke. 





Abb. 5.17 Aufbau (links) und Schaltbild (rechts) eines Fototransistors. Durch den Fotoeffekt in der 
Raumladungszone generierte Elektronen bzw. Löcher driften aufgrund des elektrischen Feldes zum 
Kollektor bzw. zur Basıs. Die Raumladungszone ist in der Abbildung als grau schattierter Bereich 
dargestellt. Die Ladungsträger, die sich aufgrund des normalen Transistoreffekts durch das Bauteil 
bewegen, sind der Übersichtlichkeit halber nicht gezeigt (siehe hierzu Kap. 3) 


Die in die Basis fließenden Löcher bewirken dort ein Anstieg des Potentials, so dass der 
Basis-Emitter Übergang in Durchlassrichtung gepolt wird. Die durch den Fotoeffekt ge- 
nerierten Löcher haben damit ım Prinzip die gleiche Wirkung wie ein vom Basisanschluss 
injizierter Löcherstrom. Dieser Basisstrom der Größe /,n wird mit der Stromverstärkung 
Bn des Transistors verstärkt (vgl. Kap. 3) und führt ebenfalls zu einem Strom durch den 
Transistor. Beide Anteile zusammen ergeben schließlich den Kollektorstrom 


Ic = Im(l+ By): (5.26) 


Der Fototransistor arbeitet also ähnlich wie die Fotodiode, wobei allerdings der Foto- 
strom durch das Bauteil selbst verstärkt wird. Ein Nachteil gegenüber der Diode ist die 
relativ geringe obere Grenzfrequenz des Fototransistors aufgrund dessen großer Basis- 
Kollektor Kapazität. 


5.6 Lumineszenzdiode 

5.6.1 Aufbau und Funktionsweise 

Die Lumineszenzdiode, auch Leuchtdiode oder kurz LED (engl.: light emitting diode) ge- 
nannt, ıst ein Bauteil, bei dem ein Halbleitermaterial durch elektrischen Strom zum Leuch- 


ten angeregt wird. Der schematische Aufbau einer Lumineszenzdiode ist in Abb. 5.18, 
links, dargestellt. Dieser entspricht im einfachsten Fall der einer gewöhnlichen pn-Diode 
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aus einem direkten Halbleitermaterial wie z.B. GaAs. Durch Anlegen einer externen 
Spannung Up > O in Durchlassrichtung an die Diode wandern Löcher von dem p-Gebiet 
und Elektronen von dem n-Gebiet in Richtung der Raumladungszone. Dort sowie ın den 
angrenzenden Diffusionszonen rekombinieren die Ladungsträger dann unter Aussendung 
je eines Photons. Der Bereich der Diode, in dem Photonen emittiert werden, wird auch als 
der sog. aktive Bereich bezeichnet. 

Um zu erreichen, dass ein möglichst großer Anteil der Photonen von der Diode als 
Licht abgestrahlt wird, ıst die obere Halbleiterschicht ın der Regel sehr dünn. Zudem wird 
der rückseitige Kontakt oft reflektierend ausgeführt. 








Abb. 5.18 Prinzipieller Aufbau (links) und Schaltbild (rechts) einer Lumineszenzdiode. Die Raum- 
ladungszone ist grau schattiert dargestellt 


5.6.2 Kenngrößen 


Um die Leistungsfähigkeit einer LED beurteilen zu können, gibt es eine Reihe von Kenn- 
srößen, die im Folgenden kurz beschrieben werden. 


Injektionswirkungsgrad 

Nur die Ladungsträger, die in dem aktiven Bereich rekombinieren, können zur Emission 
von Photonen beitragen. Das Verhältnis der pro Zeit im aktiven Bereich rekombinierenden 
Ladungsträger zu der Gesamtzahl der pro Zeit in die Diode fließenden Ladungsträger 
bezeichnet man als den sog. Injektionswirkungsgrad 


rekombinierende Ladungsträger 


Nin; = 027 


in die Diode fließende Ladungsträger 
Interner Quantenwirkungsgrad 

Diese auch als Quantenausbeute bezeichnete Größe gibt an, welcher Anteil der insgesamt 
im aktiven Bereich pro Zeit rekombinierenden Ladungsträger unter Aussendung eines 
Photons rekombinieren, d.h. 


erzeugte Photonen 


Ng,int (5.28) 


rekombinierende Ladungsträger 
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Optischer Wirkungsgrad 

Der optische Wirkungsgrad berücksichtigt, dass nicht alle in dem aktiven Bereich er- 
zeugten Photonen auch tatsächlich die Diode verlassen und zur Abstrahlung von Licht 
beitragen. Die Hauptgründe dafür sind, dass die Photonen zum Teil im Inneren des Halb- 
leiters wieder absorbiert werden und dass Photonen, die in einem zu flachen Winkel auf 
die Grenzschicht von Halbleiter und Außenraum treffen, totalreflektiert werden und somit 
die Diode nicht verlassen können. Der optische Wirkungsgrad ergibt sich damit als das 
Verhältnis der Zahl der pro Zeit tatsächlich abgestrahlten Photonen zu der Anzahl der pro 
Zeit in dem aktiven Bereich erzeugten Photonen, d.h. 


abgestrahlte Photonen 
Nopt — ee a (5.29) 


erzeugte Photonen 
Externer Quantenwirkungsgrad 
Das Produkt aus den drei oben genannten Größen bezeichnet man als den externen Quan- 
tenwirkungsgrad. Dieser ist gegeben durch 


Ng,ext — Minj Ng,int Mopt (5.30) 
oder anders ausgedrückt 


abgestrahlte Photonen 


Kr en ge Sl 
un in die Diode fließende Ladungsträger 


Hat das emittierte Licht die Wellenlänge A = c/ f , lässt sich dies umschreiben und durch 
die abgestrahlte Leistung D, ausdrücken, was auf 
D./(hf) _ 4 © 


u Ze N 332 
Nag,ext In/q ni ( ) 


führt. 


Leistungswirkungsgrad 
Eine weitere wichtige Größe ist das Verhältnis von abgegebener Strahlungsleistung ®, zu 
aufgenommener elektrischer Leistung ? = Up /p. Mit (5.32) erhalten wir 


De _ hf 
— 02, = IE 0, ‘ 





NP (5.33) 


Der Quotient in dem letzten Ausdruck lässt sich dabei interpretieren als das Verhältnis der 
Energie W,n = hf eines von der Diode emittierten Photons zu der Energie, die ein in die 
Diode fließender Ladungsträger mit der Ladung qg durch die extern an die Diode gelegte 
Spannung Un aufnimmt. 
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Spektrum des emittierten Lichtes 

Die Wellenlänge A des emittierten Lichts ist nach (5.1) mit der Photonenenergie Wh 
verknüpft. Wie diese mit dem Bandabstand W, des verwendeten Halbleitermaterials zu- 
sammenhängt, wollen wir im Folgenden etwas genauer untersuchen und betrachten dazu 
Abb. 5.19. 





dn/dW 


Abb. 5.19 Bänderdiagramm eines Halbleiters sowie Verteilung der Ladungsträger über der Energie 
W. Die Wellenlänge der emittierten Strahlung hängt von der Energiedifferenz W,, ab 


Diese zeigt das Bänderdiagramm eines Halbleiters sowie die Verteilung der Ladungs- 
träger über der Energie W, wie wir sie bereits in Kap. 1 detailliert diskutiert hatten. Man 
erkennt, dass der größte Teil der Ladungsträger knapp ober- bzw. unterhalb von W- bzw. 
Wy liegt und dass die Ladungsträgerdichten mit zunehmendem Abstand von den Band- 
kanten abnehmen. Die Breite der Kurven ist temperaturabhängig und liegt im Bereich von 
einigen KT. Die Energie W,n der emittierten Photonen entspricht daher nicht exakt dem 
Bandabstand W,, sondern weist ebenfalls eine Verteilung auf, wobei der Mittelwert etwas 
oberhalb von W, liegt, wie in Abb. 5.20 gezeigt ist. 
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Abb. 5.20 Spektrum der emittierten Strahlung einer GaAs-Lumineszenzdiode. Da die Ladungsträ- 
ger im Bänderdiagramm nicht alle direkt an den Bandkanten sitzen, sondern eine Verteilung nach 
Abb. 5.19 haben, weist auch die von der Diode emittierte Strahlung eine spektrale Verteilung auf 
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Durch geeignete Wahl der Halbleitermaterialien mit entsprechenden Bandabständen 
lassen sich also Leuchtdioden herstellen, die Licht bestimmter Farbe emittieren. Zusätz- 
lich kann man in die Diode Schichten mit Fluoreszenzfarbstoffen einbringen. Diese kön- 
nen durch das von dem Halbleiter abgestrahlte Licht angeregt werden und emittieren dann 
selbst Licht mit einer vom Farbstoff abhängigen Wellenlänge. So lassen sich beispielswei- 
se weiße LED herstellen, indem auf blaue LED eine Schicht mit gelbem Fluoreszenzfarb- 
stoff aufgebracht wird, so dass sich durch Mischung weißes Licht ergibt. 


Leuchtwirkungsgrad 

Da bei Lumineszenzdioden oftmals die vom menschlichen Auge wahrgenommene Hel- 
ligkeit von Interesse ist, gewichtet man das abgestrahlte Spektrum mit der Empfindlich- 
keitskurve A(A) (Abb. 5.2) und bezieht dies auf die gesamte von dem Bauteil abgestrahlte 
Leistung. Man erhält so den Leuchtwirkungsgrad des Strahlers, der angibt, wie groß der 
Anteil des sichtbaren Lichtes an der von der Diode insgesamt emittierten Strahlung ist. 
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Der Transistor als Verstärker 
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6.1 Grundlegende Begriffe und Konzepte 
6.1.1 Übertragungskennlinie und Verstärkung 


Verstärkerschaltungen dienen dazu, Änderungen elektrischer Signale (Ströme bzw. Span- 
nungen) zu verstärken. Eine solche Schaltung, bei der kleine Änderungen der Spannung 
im Eingangskreis zu großen Änderungen der Spannung im Ausgangskreis führen, ist bei- 
spielhaft in Abb. 6.1 dargestellt. 


Uzelt) 





Abb. 6.1 Einfache Verstärkerschaltung mit Bipolartransistor. Eine kleine Veränderung der Ein- 
gangsspannung Upr bewirkt eine große Änderung der Ausgangsspannung UcE 


ea : j 3 
S.m.1.L.E: 6.1_Transistorverstärker 
er 


Bei dieser Schaltung stellt sich für jeden Wert der Eingangsspannung Upr£(f) ein be- 
stimmter Basisstrom /z(t) ein, der im Ausgangskreis der Schaltung zu einem entspre- 
chenden Kollektorstrom /c (t) führt. Die Spannung Ucg(f) am Ausgang der Schaltung 
ist dann durch die Versorgungsspannung Up abzüglich des Spannungsabfalls an dem 
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Kollektorwiderstand Rc gegeben. Dabei ist zu beachten, dass bei einer Erhöhung der 
Eingangsspannung die Ausgangsspannung absinkt, so dass beide Signale um 180° pha- 
senverschoben zueinander sind. 

Die Funktion des Verstärkers lässt sich sehr anschaulich grafisch darstellen, wenn man 
das Ausgangskennlinienfeld des Transistors und die Widerstandskennlinie in ein gemein- 
sames Diagramm einträgt (Abb. 6.2, links). Zur Konstruktion der Widerstandskennlinie 
benötigen wir lediglich zwei Punkte, die wir z.B. erhalten, wenn wir den Strom durch 
den Widerstand Rc für Ucg = O und Ucg = Uz bestimmen, was auf /c = Up/Rc 
bzw. /c = 0 führt. Aus dem so gewonnenen Diagramm können nun für jeden Wert der 
Spannung Up£ der sich einstellende Strom /c und die Spannung Ucg am Ausgang aus 
dem Schnittpunkt der Widerstandskennlinie mit der entsprechenden Ausgangskennlinie 
des Transistors bestimmt werden. 


Sperrbetrieb 
CE 






Normalbetrieb 


ls 


Sättigung 





Us Use 


Abb. 6.2 Aus dem Kennlinienfeld und der Lastgeraden (links) kann die Übertragungskennlinie des 
Verstärkers konstruiert werden (rechts) 


S.m.i.L.E: 6.1_Übertragungskennlinie S.m.i.L.E: 6.1_BJT-Verstärker 
—- —- 


Trägt man zu jedem Wert der Eingangsspannung Ugr£ den dazugehörenden Wert der 
Ausgangsspannung Ucg in einem Diagramm auf, erhält man die so genannte Übertra- 
gungskennlinie, welche das Ausgangssignal abhängig von dem Eingansgssignal darstellt 
(Abb. 6.2, rechts). Man erkennt, dass die Übertragungskennlinie nur in dem kleinen Be- 
reich der Spannung Up steil verläuft, in dem der Transistor im Normalbetrieb arbeitet. 
Außerhalb dieses Bereiches ist die Steigung der Übertragungskennlinie näherungsweise 
null, da der Transistor in diesem Beispiel für Spannungen kleiner als etwa 0,6 V sperrt und 
für Spannungen oberhalb von etwa 0,73 V in Sättigung geht. Die Steigung dUcr/dÜßE 
der Übertragungskennlinie entspricht dabei der Verstärkung, mit der eine Spannungsän- 
derung am Eingang verstärkt wird. Die Schaltung arbeitet daher nur für Eingangssignale 
innerhalb des steilen Kennlinienbereiches als Verstärker. 
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Merksatz 6.1 

Durch Auftragen des Ausgangssignals über dem Eingangssignal eines Verstärkers 
erhält man die Übertragungskennlinie. Die Steigung der Kurve entspricht der Ver- 
stärkung. Diese ist nur im Normalbetrieb des Transistors groß; im Sättigungs- und 
Sperrbereich geht die Verstärkung gegen null. 


6.1.2 Arbeitspunkt und Betriebsarten 


A-Betrieb 

Soll mit der oben gezeigten Schaltung ein Wechselsignal ugg mit positiver und negativer 
Halbwelle verstärkt werden, muss diesem ein Gleichanteil überlagert werden, damit das 
Eingangssignal in dem steilen Bereich der Übertragungskennlinie zu liegen kommt. Der 
Gleichanteil bewirkt, dass ständig, auch wenn kein Eingangssignal ugg an der Schaltung 
anliegt, ein Kollektorgleichstrom durch den Transistor fließt sowie eine Gleichspannung 
am Ausgang des Transistors liegt. Diese Gleichströme und -spannungen legen den Ar- 
beitspunkt des Transistors fest, um den herum die Aussteuerung mit den Wechselsignalen 
erfolgt. Zur Kennzeichnung dieser Größen verwenden wir den zusätzlichen Index A für 
Arbeitspunkt, d.h. Ucg 4, Use.a und /c.ıa (Abb. 6.3). 





Abb. 6.3 Schaltung, bei der der Arbeitspunkt durch Überlagerung einer Gleichspannung Ug£ 4 zu 
der Signalspannung uge eingestellt wird 





Liegt der Arbeitspunkt etwa in der Mitte des aussteuerbaren Bereiches, so dass um den 
Arbeitspunkt herum eine gleichmäßige Aussteuerung mit einem Wechselsignal möglich 
ist, spricht man vom A-Betrieb. Bei dieser Betriebsart ist die Verstärkung zwar weit- 
gehend verzerrungsfrei, der Transistor setzt jedoch, selbst ohne Ansteuerung mit einem 
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Wechselsignal am Eingang, wegen des stets fließenden Ruhestromes /c,ı eine hohe 
Verlustleistung um. Der Wirkungsgrad einer solchen Schaltung ist also recht gering 
(Abb. 6.4). 





Abb. 6.4 Beim A-Betrieb liegt der Arbeitspunkt etwa in der Mitte des aussteuerbaren Bereiches 


S.m.1.L.E: 6.1_Arbeitspunkt 
—- 


B-Betrieb 

Wird der Transistor ohne Vorspannung betrieben, so dass nur eine Halbwelle des Ein- 
gangssignals verstärkt wird, spricht man vom B-Betrieb. Dieser hat den Vorteil, dass der 
Ruhestrom /c,ı praktisch null ist und daher kaum Verlustleistung umgesetzt wird. Die 
Verzerrungen sind jedoch sehr groß, da die positive Halbwelle des Eingangssignals erst 
ab einer Basis-Emitter-Spannung von etwa 0,6 V übertragen wird (Abb. 6.5). 


AB-Betrieb 

Einen Kompromiss zwischen Verzerrungsfreiheit und hohem Wirkungsgrad stellt der AB- 
Betrieb dar, bei dem der Arbeitspunkt an dem Knick der Übertragungskennlinie bei etwa 
UÜge = 0,6 V liegt. Damit ist gewährleistet, dass die positive Halbwelle des Eingangs- 
sıgnals vollständig übertragen wird. Um das vollständige Eingangssıgnal zu verstärken, 
wird die Schaltung dann oft um eine komplementäre Transistorstufe erweitert, welche die 
negative Halbwelle verstärkt (siehe Abschn. 7.4). 


Merksatz 6.2 

Zur Verstärkung von Kleinsignalen muss die Aussteuerung um einen Arbeitspunkt 
herum erfolgen, der in dem Bereich der Übertragungskennlinie liegt, in dem diese 
eine große Steigung hat. Je nach Lage des Arbeitspunktes unterscheidet man den 
A-, den B- und den AB-Betrieb. 
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ÜcE 





Arbeitspunkt 


Abb. 6.5 Beim B-Betrieb wird der Transistor ohne Basis-Emitter-Vorspannung betrieben. Die ne- 
gative Halbwelle der Eingangsspannung wird in dem gezeigten Beispiel gar nicht und die positive 
Halbwelle erst ab etwa 0,6 V verstärkt 


6.1.3 Gleichstromersatzschaltung 


Zur Einstellung des Arbeitspunktes einer Schaltung betrachten wir die Schaltung für 
den Gleichstromfall, d.h. ohne Ansteuerung mit einem Eingangssignal. Die so genannte 
Gleichstromersatzschaltung, die zur Arbeitspunktanalyse verwendet werden kann, ergibt 
sich somit durch die folgende Vorgehensweise: 


e Die Eingangssignalquelle wird zu null gesetzt, d.h. eine Spannungsquelle am Eingang 
wird durch einen Kurzschluss und eine Stromquelle durch einen Leerlauf ersetzt, 

e in der Schaltung vorkommende Kapazitäten werden durch Leerläufe ersetzt 

e in der Schaltung vorkommende Induktivitäten werden durch Kurzschlüsse ersetzt. 


Für die Verstärkerschaltung nach Abb. 6.3, bei der wir den Arbeitspunkt des Transis- 
tors durch Addition einer Basis-Emitter-Gleichspannung Ugr,ı zu der Signalspannung 
Upe Eingestellt hatten, erhalten wir damit die in Abb. 6.6 dargestellte Gleichstromer- 
satzschaltung. Der Strom /c,ı im Arbeitspunkt, also ohne Sıgnalspannung, ergibt sıch 
aus dem Schnittpunkt der Transistorkennlinie /c (Ugg) mit der Geraden Ugr, 4. Man er- 
kennt, dass die Spannung Uß£, 4 sehr genau festgelegt werden muss, um den Strom genau 
einzustellen. Da jedoch die Transistorparameter, insbesondere die Stromverstärkung, bei 
gleichem Transistortyp von Exemplar zu Exemplar sehr stark schwanken, ist eine exak- 
te Einstellung des Arbeitspunktes mit dieser Schaltung praktisch nicht möglich. In den 
beiden nächsten Abschnitten werden wir daher zwei Methoden kennenlernen, die eine 
stabile Arbeitspunkteinstellung im A-Betrieb ermöglichen. Schaltungen, die im B- bzw. 
AB-Betrieb arbeiten, werden dann ım Abschn. 7.4 vorgestellt. 
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Abb. 6.6 Wird der Arbeitspunkt durch eine einfache Spannungsquelle eingestellt (links), ist der 
Arbeitspunkt nicht stabil und hängt zudem sehr stark von den Transistorparametern ab (rechts) 


6.2 Arbeitspunkteinstellung mit 4-Widerstandsnetzwerk 
6.2.1 Arbeitspunkteinstellung beim Bipolartransistor 


Um bei diskret aufgebauten Schaltungen den Arbeitspunkt einzustellen, verwendet man 
oft die Schaltung nach Abb. 6.7 mit einem so genannten 4-Widerstandsnetzwerk. Das Ein- 
und das Ausgangssignal werden dabei durch Kapazitäten C„ ein- bzw. ausgekoppelt, so 
dass diese Signale keinen Gleichspannungsanteil besitzen. 

Zur Untersuchung dieser Schaltung bilden wir zunächst die Gleichstromersatzschal- 
tung durch Ersetzen der Kapazitäten durch Leerläufe (Abb. 6.8, links). 





Abb. 6.7 Arbeitspunkteinstellung mit einen 4-Widerstandsnetzwerk. Die Signalspannungen wer- 
den über Kondensatoren ein- bzw. ausgekoppelt 


PSpice: 6.2_4R-BJT 
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Gleichung (6.2) 


Abb. 6.8 Gleichstromersatzschaltbild der Schaltung nach Abb. 6.7 (links). Der Arbeitspunkt der 
Schaltung mit 4-Widerstandsnetzwerk ist stabil und hängt kaum von den Transistorparametern ab 
(rechts) 


Üblicherweise dimensioniert man diese Schaltung so, dass der Strom durch die Wider- 
stände Rı und R, groß gegenüber dem Basisstrom /z ist, so dass der Spannunssteiler, 
bestehend aus Rı und R», als unbelastet angenommen werden kann. Dann silt für das 
Potential Ug die Beziehung 

Rı 
Rı+R 


Zur Bestimmung des Kollektorstromes /c nehmen wiır an, dass die Stromverstärkung des 


U, (6.1) 


Transistors sehr groß ıst, was in den meisten Fällen gerechtfertigt ist. Der Kollektorstrom 
Ic entspricht dann betragsmäßig dem Emitterstrom und wir Können /c aus dem Span- 
nungsabfall über dem Widerstand R, berechnen, was auf 


Ic = (Up — Upe)/R4 (6.2) 


führt. Trägt man diese Gerade sowie die Transistorkennlinie /c (Ugg) in ein Diagramm 
ein, ergibt der Schnittpunkt beider Kurven den gesuchten Strom /c,ı im Arbeitspunkt 
(Abb. 6.8, rechts). Man sieht, dass sich ändernde Transistorparameter einen nur sehr gerin- 
gen Einfluss auf den Strom /c.a haben, wenn die Spannung Up hinreichend groß gewählt 
wird. Der Emitterwiderstand trägt dabei wesentlich zur Stabilisierung des Arbeitspunktes 
bei. So führt eine Erhöhung des Stromes /c,ı im Arbeitspunkt, z.B. durch Erwärmung 
des Transistors, zunächst zu einem größeren Spannungsabfall über dem Emitterwider- 
stand R4. Da jedoch die Spannung Up: konstant ist, sinkt entsprechend die Basis-Emitter- 
Spannung des Transistors und damit auch der Strom /c. 4, so dass der Arbeitspunkt letzt- 
endlich stabil bleibt. 
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Dimensionierung des 4-Widerstandsnetzwerkes 

Damit der Arbeitspunkt der Verstärkerschaltung stabil ıst, muss die Spannung Up’ und 
damit auch die Spannung über dem Emitterwiderstand R, hinreichend groß sein. Sind 
keine anderen Bedingungen vorgegeben, kann man U, zu etwa 


U, = 1V (6.3) 


wählen. Mit dem ım Arbeitspunkt durch den Transistor fließenden Strom /c. a bzw. Ig£.A 
können dann die Widerstandswerte für Rc und Rz bestimmt werden. Für große Strom- 
verstärkungen kann dabei in guter Näherung /z£.4 X —Ic,ı angenommen werden. 

Zur Dimensionierung der Widerstände Rı und R, bestimmen wir zunächst die Span- 
nung U’ am Basisknoten. Da der Transistor bei einem Verstärker im aktiven Vorwärtsbe- 
trieb arbeitet, gilt nach (3.11) für die Basis-Emitter-Spannung Ugg a * 0,7 V, so dass wir 
für Up’ näherungsweise 

Up = U4+0,7V (6.4) 


erhalten. Damit diese Spannung möglichst stabil ıst und insbesondere nicht von dem Ba- 
sısstrom abhängt, wählt man den durch die Widerstände Rı und R> fließenden Strom so, 
dass er groß gegenüber dem Basisstrom /z,.a im Arbeitspunkt ist, d.h. 


Izhbr 10154: (6.5) 


Der Spannungsteiler, bestehend aus Rı und R,, kann dann als unbelastet angenommen 
und die Widerstandswerte leicht bestimmt werden. 


Beispiel 6.1 

Für einen Bipolartransistor mit By = 100 soll der Arbeitspunkt einer Verstärker- 
schaltung mit 4-Widerstandsnetzwerk auf die Werte /c.a = 750 UA, Ua = 5>V 
eingestellt werden (Abb. 6.9). Die Betriebsspannung sei Ug = 15V. 





Abb. 6.9 Beispielschaltung für ein 4-Widerstandsnetzwerk eines Verstärkers 
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Um die Schaltung zu dimensionieren, legen wir zunächst die Spannung U, zu 
etwa 1 V fest. Damit wird 
Us Us 


Re x — =1,3k®%. (6.6) 
' in eher 





Da in diesem Beispiel die Kollektor-Emitter-Spannung vorgegeben ist, gilt für die 
Spannung U3 


Be ne a en (6.7) 
Damit erhalten wir n 
R = —-=12k0. (6.8) 
Ic,a 


Mit By = 100 wird /5.4 = Ic.a/Bn = T,5 WA, so dass wir für /| und /, wählen 
I A Dee (6.9) 


Die Masche ım Basıs-Emitter-Kreis liefert 


— Opa + Ua 


R 
1 7 


(6.10) 


wobei wir für Ugg.a 7 0,7 V annehmen können. Mit /| x Ja = 75yA und U, = 
l V ergibt sich 


Rı = 22,19 (6.11) 

und n 
R= = —- Rı = 177,3K. (6.12) 

2 


Für die erste Dimensionierung der Schaltung genügt eine solche überschlägige Di- 
mensionierung, da die Bauteiltoleranzen ın der Regel einen viel größeren Einfluss 
auf das Ergebnis haben als die getroffenen Näherungen. 


6.2.2 Arbeitspunkteinstellung beim MOSFET 


Bei diskreten Verstärkerschaltungen mit Feldeffekttransistoren kann man ebenfalls ein 4- 
Widerstandsnetzwerk zur Arbeitspunkteinstellung verwenden. Eine entsprechende Schal- 
tung ist in Abb. 6.10 gezeigt. 

Bei der Dimensionierung des 4-Widerstandsnetzwerkes zur Arbeitspunkteinstellung ei- 
nes Feldeffekttransistors gilt Ähnliches wie bei der Dimensionierung der Schaltung für 
den Bipolartransistor. Auch hier sollte der Widerstand Ry4 so gewählt werden, dass eine 
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Abb. 6.10 Verstärkerschaltung mit MOSFET und 4-Widerstandsnetzwerk zur Arbeitspunkteinstel- 
lung 


PSpice: 6.2_4R-MOS 





hinreichend große Spannung, d.h. U, > 1V, darüber abfällt, um die Stabilität des Ar- 
beitspunktes zu erhöhen. Die Widerstände Rı und R, des Spannungsteilers werden dann 
so eingestellt, dass sich die gewünschte Spannung am Gate-Knoten einstellt. Da der Gate- 
strom gleich null ist, ist der Spannunsgsteiler Rı und R; nicht belastet, so dass hochohmige 
Widerstände im MS2-Bereich verwendet werden können. 


Beispiel 6.2 
Anhand der in Abb. 6.10 dargestellten Verstärkerschaltung mit Feldeffekttransistor 
soll die Arbeitspunktanalyse, d.h. die Bestimmung von /ps,ı und Ups.4, gezeigt 
werden. Dabei gelte für den Transistor ß, = 25 AV * und Ur, = 1V. Die Wider- 
stände haben die Werte Ri = 100k2%2, R, = 150kR%2, Rz; = 75k22 und Rı = 39kK22 
und die Betriebsspannung sei Up = 10V. 

Nach dem Nullsetzen der Signalquelle und unter Berücksichtigung, dass die 
Kondensatoren C„ für Gleichsignale hochohmig sind, erhalten wir zunächst die 
in Abb. 6.11 gezeigte Gleichstromersatzschaltung. 





Abb. 6.11 Gleichstromersatzschaltbild der Verstärkerschaltung nach Abb. 6.10 
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Aus der Masche im Eingangskreis erhält man 
U) = Ucs,a + Ips.aR& . (6.13) 


Dabei ist U, durch den Spannunsgsteiler, bestehend aus Rı und R>, bestimmt 


Rı 


U = Un — 
1 BR R, 


AV. (6.14) 


Der Zusammenhang zwischen der Spannung im Eingangskreis und dem Strom im 
Ausgangskreis der Schaltung ist durch die Stromgleichungen für den MOSFET ge- 
geben. Dabei nehmen wir zunächst an, dass der MOSFET in Sättigung arbeitet. Die 
Annahme der Sättigung ist sinnvoll, da der MOSFET nur im Sättigungsbetrieb als 
Verstärker arbeitet, die Richtigkeit der Annahme muss jedoch später noch überprüft 
werden. Mit der Stromgleichung 


Ips.a = = (Ucs.a — Urn)” (6.15) 
ergibt sich dann aus (6.13) 
U =Uct Re (Uas - Urn)” - (6.16) 
Die beiden Lösungen dieser quadratischen Gleichung sind 


Ucs.a = 0,02 V £ y0,0004 + 7,16V , (6.17) 


wobei die negative Gatespannung keine sinnvolle Lösung darstellt, so dass wir für 
die Gate-Source-Spannung im Arbeitspunkt 


Ucs,a = +2,6/V. (6.18) 
erhalten. Damit wird der Strom 
a 0 Wa (6.19) 
und die Drain-Source-Spannung wird 


Ups,a = Up - Ips.a (R3 + Ru) (6.20) 
N (6.21) 
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Zum Schluss müssen wir noch die getroffene Annahme überprüfen, nach der der 
MOSFET in Sättigung ist. Dies erfolgt mit der Ungleichung (4.28) 


U ln Uns: (6.22) 
Durch Einsetzen erhält man 
2,6V-1V<o6V, (6.23) 


was die Annahme bestätigt. 


Merksatz 6.3 
Das 4-Widerstandsnetzwerk ermöglicht eine einfache und stabile Arbeitspunktein- 
stellung bei diskreten Schaltungen. 


6.3 Arbeitspunkteinstellung mit Stromspiegeln 


Bei integrierten Analogschaltungen stellt man den Arbeitspunkt in der Regel nicht durch 
Widerstandsnetzwerke ein, sondern durch eine Stromquelle. Wir wollen nun die Eigen- 
schaften einer solchen Verstärkerschaltung mit Stromquelle als Last diskutieren, uns aber 
zunächst die schaltungstechnische Realisierung einer Stromquelle ansehen. Diese erfolgt 
in der Regel durch so genannte Stromspiegel. 


6.3.1 Stromspiegel 


Stromspiegel mit npn-Bipolartransistoren 
Eine Stromquelle zur Arbeitspunkteinstellung kann durch die in Abb. 6.12 gezeigte Schal- 
tung realisiert werden. Diese Schaltung spiegelt den im Referenzzweig fließenden Strom 
I;er auf den anderen Zweig des Stromspiegels, wie im Folgenden gezeigt wird. 

Bei der Berechnung nehmen wir der Einfachheit halber an, dass die Stromverstärkung 
sehr groß ist, so dass die Basisströme der Transistoren gegenüber den Kollektorströmen 
vernachlässigt werden können. Wegen 


Uscı = 0 (6.24) 
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Abb. 6.12 Stromspiegelschaltung mit npn-Bipolartransistoren 


arbeitet Tl stets im aktiven Betrieb und der Zusammenhang zwischen dem Strom /;er und 
der Basis-Emitter-Spannung Ur Ist durch (3.5) gegeben 


eh [exp (2 U»e) z | (6.25) 


mit dem Transfersättigungsstrom /sı von Tl. Da aufgrund der Beschaltung die Basis- 
Emitter-Spannungen der beiden Transistoren gleich sind, gılt für den Strom /o durch T2 
entsprechend 
q 
Io = Isa |exp (Une) - 1| 6.26 
0 = Is2 |eXP\ 7 UBE (6.26) 
mit dem Transfersättigungsstrom /s» von T2. Division beider Gleichungen führt auf die 
Beziehung 


I 
le. (6.27) 
Isı 


Das Stromverhältnis zwischen den beiden Zweigen lässt sich also durch das Verhältnis der 
Transfersättigungsströme beider Transistoren einstellen. Da der Transfersättigungsstrom 
bei integrierten Schaltungen von der Emitterfläche A des Transistors abhängt (vgl. 3.6), 
lässt sich das Stromverhältnis damit leicht mit Hilfe des Geometrieverhältnisses der Tran- 
sistoren einstellen. 

Der Referenzstrom /,.r Kann ebenfalls einfach berechnet werden. Da Tl im aktiven 
Betrieb arbeitet, gilt Use * 0,7 V und /;er lässt sich durch 


Pl N 
Iret = (6.28) 


bestimmen. 
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Wir wollen nun den Effekt der Basisweitenmodulatıon (vgl. Abschn. 3.2.5) berücksich- 
tigen. Anstelle von (6.26) gilt dann für /o die Beziehung (3.35) und wir erhalten 


U 
nei, [exp („7 0s:) 5 | ( = 2) (6.29) 
AN 


d.h. /o wird zusätzlich von der Basıs-Kollektor-Spannung von T2 abhängig. Für große 





Spannungen Up ist —Ugc.2 *7 Un und wir erhalten für das Stromverhältnis 


Isa Up 
Io = Ir — 11 —— ||, 6.30 
0 ef I ( Ez UL ) ( ) 


Mit zunehmender Spannung U, steigt also der Strom aufgrund des Early-Effektes leicht 
an. Geht die Spannung U, gegen O V, so gelangt T2 ın Sättigung und der Strom sinkt, so 
dass sich schließlich die in Abb. 6.13 gezeigte Kennlinie ergibt. 

Der Stromspiegel liefert also über einen großen Spannungsbereich einen annähernd 
konstanten Strom /o, so dass sich das Großsignalverhalten des Stromspiegels durch eine 
Stromquelle darstellen lässt (Abb. 6.14, links). Für die Verwendung des Stromspiegels als 
aktive Last in Verstärkerschaltungen ist zusätzlich der so genannte differenzielle Wider- 
stand ro = dUy/d Io, d.h. die Änderung der Spannung Up bei einer Änderung des Stromes 
Io, von Interesse. Dieser ist durch den Kehrwert der Steigung der Kennlinie (Abb. 6.13) 
und damit dem Ausgangswiderstand des Transistors T2 gegeben. Um das Verhalten des 
Stromspiegels bei einer kleinen Aussteuerung um einen festen Arbeitspunkt herum zu 
beschreiben, kann der Stromspiegel durch die einfache Ersatzschaltung nach Abb. 6.14, 
rechts, ersetzt werden. 


Io Steigung 1/r, 


di 
dU, x 





U) Üs 


lo 


Abb. 6.14 Ersatzschaltung des Stromspiegels für den Großsignalfall (links) und den Kleinsignalfall 
(rechts) 
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Stromspiegel mit pnp-Bipolartransistoren 
Die gleichen Überlegungen gelten für einen Stromspiegel mit pnp-Transistoren. Die 
Schaltung sowie die dazu gehörende Kennlinie ist in Abb. 6.15 gezeigt. 





Abb. 6.15 Stromspiegel mit pnp-Transistoren und dazugehörige Kennlinie 


S.m.i.L.E: 6.3_BJT-Stromspiegel 
—+ 


Stromspiegel mit n-Kanal MOSFET 
Auch mit MOSFET lassen sich Stromspiegel realisieren (Abb. 6.16). 





Us 


R U Io 
ler lo | 
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U 
el PWeel® (Rem u, 


Abb. 6.16 Stromspiegel mit n-Kanal MOSFET und entsprechende Kennlinie 


PSpice: 6.3_n-MOS-Stromspiegel 





Zur Untersuchung der Schaltung nehmen wir an, dass die Einsatzspannungen Ur, der 
beiden Transistoren identisch sind. Ebenso vernachlässigen wır zunächst die Kanallän- 
senmodulation. Wegen Ucgsı = Upsı Ist der Transistor Tl stets in Sättigung, so dass für 
den Strom /;er durch den Transistor gilt 


Iref — u (Ucs u Urn)” . (6.31) 
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Entsprechend gilt für den Strom /o durch Transistor T2 


—_ Pn2 
2 





Io (Uss - Un) , (6.32) 


wenn wir voraussetzen, dass der Transistor im Sättigungsbetrieb arbeitet. Division der 
beiden letzten Gleichungen führt auf 


Ba2 
Pa 





Io — Iref (6.33) 


d.h. das Verhältnis der Ströme /o zu /,er kann über die Verstärkungsfaktoren der Tran- 
sistoren eingestellt werden. Bei integrierten Schaltungen lässt sich ß,„ einfach über das 
Verhältnis von w zu / einstellen, was auf die Beziehung 


Iy = Le ——. (6.34) 
w 


führt. 
Wir wollen nun noch den Effekt der Kanallängenmodulation berücksichtigen, d.h. > 
0. Dadurch erhalten wir statt (6.32) für den Strom /o die Beziehung 


= Pn2 


2 (Uss — Urn) (1 + AUp8) . (6.35) 


Io 





Da Ups2 = Un, ergibt sich für das Stromverhältnis /o 


Pn2 
Pai 





Io = Ihef (l = AUy) . (6.36) 


Der Strom steigt also mit zunehmender Spannung U) an. Wir müssen nun noch überprü- 
fen, in welchem Spannungsbereich von U, die oben getroffene Annahme der Sättigung 
von T2 erfüllt ist. Dies ist mit Ups> = Un der Fall für Ug > Ucas — Urn, so dass wir die 
in Abb. 6.16 dargestellte Kennlinie des Stromspiegels erhalten. Man sieht, dass die Schal- 
tung über einen großen Spannungsbereich einen annähernd konstanten Strom /o liefert. 


Stromspiegel mit p-Kanal MOSFET 

Statt mit n-Kanal Transistoren lassen sich Stromspiegel auch mit p-Kanal MOSFET rea- 
lisıieren. Den Aufbau einer solchen Schaltung sowie die sich ergebende Kennlinie zeigt 
Abb. 6.17. 
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Abb. 6.17 Schaltung und Kennlinie eines Stromspiegels mit p-Kanal MOSFET 


PSpice: 6.3_p-MOS-Stromspiegel 





6.3.2 Dimensionierung des Stromspiegels 


Wir wollen nun den Stromspiegel zur Einstellung des Arbeitpunktes einer Verstärker- 
schaltung verwenden. Dazu betrachten wir die in Abb. 6.18 gezeigte Schaltung mit einem 
Verstärkertransistor T3 und dem Stromspiegel Tl, T2. 





Abb. 6.18 Verstärkerschaltung mit Stromspiegel zur Arbeitspunkteinstellung 


Der gewünschte Strom /cg,a im Arbeitspunkt wird dann, wie oben gezeigt, über das 
Verhältnis der Transfersättigungsströme der Transistoren T2 und TI eingestellt, so dass 
gilt 

s2 


I 
Ic.a N 0 . (6.37) 
Isı 
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Die gewünschte Ausgangsspannung Ucez. 4 der Schaltung ım Arbeitspunkt kann dann für 
eine gegebene Spannung Ur, ı über den Parameter /s3 des Verstärkertransistors T3 ein- 
gestellt werden. Dies ist in Abb. 6.19 veranschaulicht, in der die Stromkennlinie des 
Transıstors T3 und die des Transistors T2 in einem gemeinsamen Diagramm aufgetra- 
gen sind. Der Schnittpunkt der beiden Kurven ergibt dann sowohl den Strom /c,ı als auch 
die Spannung Uce. a Im Arbeitspunkt. Wegen des flachen Verlaufes der Kennlinien ist die 
Einstellung der Ausgangsspannung jedoch sehr empfindlich, da sich bereits bei einer klei- 
nen Änderung des Parameters /s; die Ausgangskennline des Transistors T3 verschiebt 
und damit auch der Schnittpunkt der beiden Kennlinien. 


Merksatz 6.4 

Stromspiegel liefern über einen großen Bereich der Spannung am Ausgang einen 
weitgehend konstanten Strom. Der Strom kann dabeı über die Größenverhältnisse 
der beiden Transistoren des Stromspiegels eingestellt werden. 


Ic Stromspiegel T2 Verstärker T3 Isa 





ÜcE.A U Uce 


Abb. 6.19 Der Strom /c.a und die Spannung Ucg. 4 ergeben sich aus dem Schnittpunkt der Kenn- 
linien des Verstärkertransistors T3 und des Transistors T2 des Stromspiegels 


S.m.1.L.E: 6.3_Verstärker mit Stromspiegel 


6.4 Wechselstromanalyse von Verstärkern 
6.4.1 Kleinsignalersatzschaltung 


Soll eine Schaltung nur bezüglich ihrer Wechselstromeigenschaften, z. B. der Spannungs- 
verstärkung, untersucht werden, kann man die Schaltung für die Analyse deutlich verein- 
fachen. Wir setzen dabei voraus, dass die betrachteten Frequenzen groß genug sind, um die 
Koppel- und Bypasskondensatoren C„, als Kurzschluss zu betrachten, aber immer noch 
klein genug, um die parasitären Kapazitäten der Transistoren vernachlässigen zu können. 
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Die grundsätzliche Vorgehensweise soll anhand der in Abb. 6.20 dargestellten Verstär- 
kerschaltung, bei der dem Eingangswechselsignal ug eine Basısvorspannung Upr 4 Zur 
Arbeitspunkteinstellung überlagert wird, gezeigt werden. 





Abb. 6.20 Prinzipielle Darstellung der Signalverläufe in einer Verstärkerschaltung. Den interessie- 
renden Wechselsignalen ist jeweils ein Gleichanteil überlagert 


Da bei der Verstärkerschaltung nur die Wechselsignale von Interesse sind, müssen 
die Gleichanteile nicht berücksichtigt werden. Wir können die ursprüngliche Schaltung 
somit vereinfachen, indem wir sämtliche Gleichspannungsquellen zu null setzen, d.h. 
kurzschließen. Entsprechendes gilt für eventuell vorhandene Gleichstromquellen, die wir 
durch Leerläufe ersetzen. Nehmen wir zudem an, dass die Signalamplituden der auftreten- 
den Wechselspannungen klein sind, können wir den Transistor durch sein entsprechendes 
Kleinsignalersatzschaltbild ersetzen, wobei wir hier zur Vereinfachung den Ausgangswi- 
derstand ro des Transistors vernachlässigen. Damit ergibt sich die in Abb. 6.21 dargestellte 
vereinfachte Schaltung, in der nur noch die gesuchten Wechselgrößen auftauchen. 


Ugelt) ic(t) 





Abb. 6.21 Um nur die Wechselsignale kleiner Amplitude zu betrachten, werden alle Gleichantei- 
le in der Schaltung aus Abb. 6.20 zu null gesetzt und der Transistor durch eine im Arbeitspunkt 
linearisierte Ersatzschaltung ersetzt 


Diese Schaltung beschreibt das Wechselstromverhalten der ursprünglichen Schaltung 
ım Arbeitspunkt bei Aussteuerung mit kleinen Signalamplituden. Dabei ist zu beachten, 
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dass die Kleinsignalparameter, also z.B. r, und g,,, von dem Arbeitspunkt des Transistors 
abhängen. Vor einer Wechselstromanalyse muss also zunächst der Arbeitspunkt der Schal- 
tung bestimmt werden. Die Vorgehensweise zur Ableitung der Kleinsignalersatzschaltung 
lässt sich damit wie folgt zusammenfassen: 


e In der ursprünglichen Schaltung werden Gleichspannungsquellen durch Kurzschlüsse 
ErSELZT, 

e Gleichstromquellen werden durch Leerläufe ersetzt, 

e alle Kondensatoren C in der ursprünglichen Schaltung werden als Kurzschluss be- 
trachtet, 

e die Transistoren werden durch Kleinsignalersatzschaltungen im jeweiligen Arbeits- 
punkt ersetzt, wobei parasitäre Kapazitäten vernachlässigt werden. 


Um deutlich zu machen, dass die Schaltung nur für Kleinsignalwechselgrößen gül- 
tig ıst, verwendet man als Formelzeichen für die Ströme und Spannungen üblicherweise 
Kleinbuchstaben. Die Analyse der Verstärkerschaltung erfolgt dann auf Basıs des so ab- 
geleiteten Wechselstromersatzschaltbildes, wıe in den folgenden Abschnitten für mehrere 
Beispielschaltungen gezeigt wird. 


6.4.2 Verstärkerschaltungen mit Bipolartransistor 


Wir wollen zunächst die grundsätzliche Vorgehensweise bei der Analyse einer Verstär- 
kerschaltung anhand der einfachen Emitterschaltung nach Abb. 6.22 durchführen. Diese 







C, 
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Abb. 6.22 Verstärkerschaltung mit Bipolartransistor und 4-Widerstandsnetzwerk zur Arbeits- 
punkteinstellung 


PSpice: 6.4_Verstaerker_BJT 
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entspricht im Wesentlichen der Schaltung aus Abb. 6.7, wobei hier der Emitterwiderstand 
R, durch eine Kapazität für Wechselspannungen kurzgeschlossen ist. Dadurch wird die 
gegenkoppelnde Wirkung des Widerstandes R, für Wechselspannungen nicht wirksam 
und somit verhindert, dass die Spannungsverstärkung absinkt. 


Kleinsignalersatzschaltung des Verstärkers mit Bipolartransistor 


Zunächst bestimmen wir das Wechselstromersatzschaltbild durch Kurzschließen von Uz 
und C., was auf die Schaltung nach Abb. 6.23 führt. 


rRLE 


ein 


U, 
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S 


Abb. 6.23 Wechselstromersatzschaltbild der Verstärkerschaltung nach Abb. 6.22 


Nach Ersetzen des Transistors durch dessen Kleinsignalersatzschaltbild für niedrige 
Frequenzen erhält man schließlich die in Abb. 6.24 dargestellte Schaltung. 
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Abb. 6.24 Kleinsignalersatzschaltbild der Verstärkerschaltung nach Abb. 6.22 


Dabei sind wir von der Schreibweise der Formelzeichen für Ströme und Spannungen 
von Großbuchstaben zu Kleinbuchstaben übergegangen, um deutlich zu machen, dass die 
Schaltung das Verhalten der ursprünglichen Schaltung jetzt nur für Kleinsignalgrößen be- 
schreibt. 


Spannungsverstärkung des Verstärkers mit Bipolartransistor 
Die Spannungsverstärkung 


Ua 


A, (6.38) 


Ue 


lässt sich unmittelbar aus der Ersatzschaltung nach Abb. 6.24 bestimmen. Wir erhalten im 
Ausgangskreis die Beziehung 


Ua = —EmUpe(R3//ro) , (6.39) 
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wobei wir hier, wie auch im Folgenden, das Formelzeichen // zur Kennzeichnung der 


Parallelschaltung verwenden. Da 
UBE U. ; (6.40) 


Au = —-gm(Rz//ro) |. (6.41) 


Die Spannungsverstärkung bei dieser Schaltung ist also das Produkt aus der Steilheit des 


wird 


Transıstors und der Last des Transistors, die sich in diesem Fall aus dem Beschaltungs- 
widerstand R3 und dem Ausgangswiderstand ro des Transistors selbst zusammensetzt. 
Das negative Vorzeichen bedeutet, dass sich bei einer Erhöhung der Eingangsspannung 
die Ausgangsspannung abnimmt; Ein- und Ausgangssignal haben also eine Phasendre- 
hung von 180° zueinander, wie wir bereits am Anfang des Kapitels (vgl. Abschn. 6.1.1) 
gesehen hatten. 


Abschätzung der Spannungsverstärkung 
Ist der Ausgangswiderstand des Transistors sehr groß, d.h. 


Yo > R; ä (6.42) 


erhält man aus (6.41) 
A, N —gRz = 77, B i (6.43) 
T 


Der Term /c,4a Rz entspricht dem Spannungsabfall über R3. Dieser kann offensichtlich nie 
größer werden als Uz. Mit Ur = 26 mV erhält man damit für die max. Spannungsverstär- 
kung der gezeigten Emitterschaltung 


AuMax I 40 U; /V. (6.44) 


Eine realistische Abschätzung der Spannungsverstärkung erhält man, wenn man annımmt, 
dass der Spannungsabfall /c 4 Rz über Rz etwa gleich Uz /4 ist. Damit wird 


A, 8=100,/V |: (6.45) 


Eingangswiderstand des Verstärkers mit Bipolartransistor 

Ein- und Ausgangswiderstand des Verstärkers lassen sıch aus der in Abb. 6.24 gezeig- 
ten Ersatzschaltung bestimmen, die man erhält, wenn in der ursprünglichen Schaltung der 
Transistor durch sein Kleinsignalersatzschaltbild ersetzt wird. Der Eingangswiderstand 
Rein lässt sich dann (siehe Abschn. 14.2.1) bestimmen, indem an die Eingangsklemmen 
eine Spannungsquelle u, angeschlossen und der in die Schaltung fließende Strom i, be- 
stimmt wird (Abb. 6.25). 
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Abb. 6.25 Schaltung zur Bestimmung des Eingangswiderstandes der Verstärkerschaltung 


In dem gezeigten Beispiel ergibt sich unmittelbar 


Rein = Rı//Ra//rr Ä (6.46) 


Der Eingangswiderstand dieser Schaltung setzt sich also aus dem Eingangswiderstand r,, 
des Transistors selbst und den Beschaltungswiderständen R| und R, zusammen. 


Ausgangswiderstand des Verstärkers mit Bipolartransistor 

Zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes R,„s setzen wir zunächst die Signalamplitude 
der Quelle am Eingang der Schaltung auf null und schließen dann eine Spannungsquelle 
u, an die Ausgangsklemmen der Schaltung an (vgl. Abschn. 14.2.2), so dass wir die in 
Abb. 6.26 gezeigte Schaltung erhalten. 





Abb. 6.26 Schaltung zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes der Verstärkerschaltung 


Ist i, der in die Schaltung fließende Strom, gilt 


u 
Rus =. (6.47) 
Ix 
Aus Abb. 6.26 ergibt sich 
j Ux Ux 
i. = — + — + gnÜBE - (6.48) 
ro 3 


Dabei ist wegen u. = 0 auch ugg = O und wir erhalten 


Ku=niiR,) 6 
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Der Ausgangswiderstand setzt sich demnach aus dem Ausgangswiderstand ro des Tran- 
sıstors selbst und dem Beschaltungswiderstand Rz zusammen. 


Beispiel 6.3 
Gegeben sei die Emitterschaltung mit 4-Widerstandsnetzwerk nach Abb. 6.22. Es 
seißv = 150, Un = 73V, Ica = 1,7mA und Ucga = 6V. Für die Wider- 
standswente sele R, (0ER. RS — 20 KOIR2  0KDOIR, DRDOER, 1 35KkD 
und Ru, =— x. Die Betriebsspannung sei Ug = 12 V. Es sollen die Übertragungs- 
eigenschaften der Schaltung bestimmt werden. 

Wir berechnen zunächst den Kleinsignalparameter g,„, im Arbeitspunkt und er- 
halten nach (3.55) 


= rlca = 65mS$. (6.50) 
Für r, ergibt sich nach (3.63) 
U 
rn, = BIC Bn/Em = 2,3K0 (6.51) 
en 
und für r, erhalten wir mit (3.58) 
U U, 
a (6.52) 
Tea 


Damit wird mit (6.41) die Spannungsverstärkung 
A, = -124, (03) 


wobei das negative Vorzeichen die Phasendrehung von 180° zwischen dem 
Eingangs- und dem Ausgangssignal zum Ausdruck bringt (vgl. Abschn. 6.1.1). Oft 
drückt man die Verstärkung in dB (Dezibel) aus, was auf 


A, [dB] = 20log 





Ua 
Ue 





— 42dB (6.54) 


führt. Für den Eingangswiderstand ergibt sich mit den gegebenen Zahlenwerten 
nach (6.46) 
Rn 1K16kQ2 (69) 


und für den Ausgangswiderstand gemäß (6.49) 
Ra ANKkO DE Er IR (6.56) 


Der Ausgangswiderstand wird also im Wesentlichen von dem Widerstand Rz be- 
stimmt. 
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Merksatz 6.5 
Die Spannungsverstärkung der Emitterschaltung ist das Produkt aus der Steilheit 
und der Last des Transistors. 


6.4.3 Verstärkerschaltungen mit MOSFET 


Ersetzt man den Bipolartransistor aus der in Abb. 6.22 gezeigten Schaltung durch einen 
MOSFET, erhält man eine Sourceschaltung mit Source als gemeinsamen Anschlusspunkt 
für Ein- und Ausgangskreis (Abb. 6.27). 


Kleinsignalersatzschaltung des Verstärkers mit MOSFET 

Zur Bestimmung der Übertragungseigenschaften der Schaltung bestimmen wir zu- 
nächst das Wechselstromersatzschaltbild durch Kurzschließen der Kapazitäten und der 
Gleichspannungsquelle (Abb. 6.28). 
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Abb. 6.27 Verstärkerschaltung mit MOSFET und 4-Widerstandsnetzwerk zur Arbeitspunkteinstel- 
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Abb. 6.28 Wechselstromersatzschaltbild der Verstärkerschaltung nach Abb. 6.27 


a 





ein 
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Die Kleinsignalersatzschaltung ergibt sich dann durch Ersetzen des Transistors durch 
ein entsprechendes Ersatzschaltbild, was auf die Schaltung in Abb. 6.29 führt. 





Abb. 6.29 Kleinsignalersatzschaltbild der Verstärkerschaltung nach Abb. 6.27 


Vergleichen wir diese Schaltung mit der Kleinsignalersatzschaltung des Verstärkers mit 
Bipolartransistor (Abb. 6.24), so erkennen wir, dass sich beide nur durch den Widerstand 
r„ unterscheiden, der bei dem Feldeffekttransistor gegen unendlich geht. Im Folgenden 
können wir daher die Ergebnisse der Schaltungen mit Bipolartransistoren übernehmen, 
wenn wir dort r„, — 00 setzen. 


Spannungsverstärkung des Verstärkers mit MOSFET 
Für die Spannungsverstärkung der Sourceschaltung erhalten wir gemäß (6.41) 


Au = —8m(R3//ro) |. (6.57) 


Abschätzung der Spannungsverstärkung 
Auch bei der Sourceschaltung wollen wir die Spannungsverstärkung abschätzen und neh- 
men dazu an, dass der Ausgangswiderstand des Transistors ro sehr groß gegen R3 ist. 


Dann wird 
Au =-£mR; . (6.58) 
Mit (4.46) wird dies zu 
2I R 
A. 2, (6.59) 
Ucs,a — Urn 


Als Abschätzung nehmen nun wir an, dass der Spannungsabfall über R; etwa 
Ips.aR3 N Up72 (6.60) 


beträgt und 
Ucs.A =: Urn x 1V (6.61) 


Au & -Up/V|. (6.62) 


Die typische Spannungsverstärkung der Sourceschaltung liegt also deutlich unter der ei- 


ist. Damit ergibt sich 


ner vergleichbaren Emitterschaltung, was in erster Linie auf die kleinere Steilheit g,, des 
MOSFET zurückzuführen ist. 
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Eingangswiderstand des Verstärkers mit MOSFET 
Zur Bestimmung von Ren gehen wir aus von (6.46) und setzen dort r, — oo. Dies führt 


auf 
Rn — Rı//R; . (6.63) 


Der Eingangswiderstand der Schaltung hängt also nur von den Beschaltungswiderständen 
R, und R, ab. 


Ausgangswiderstand des Verstärkers mit MOSFET 
Für den Ausgangswiderstand der Sourceschaltung erhalten wir mit (6.49) 


Ku=niiR,) 6 


Auch hier wird der Widerstand R,„s der Schaltung für sehr große Ausgangswiderstände 
ro durch den Wert des Beschaltungswiderstandes Rz bestimmt. 


Beispiel 6.4 

Wir wollen nun die Übertragungseigenschaften der Sourceschaltung nach Abb. 6.27 
bestimmen, wobei wir für den MOSFET folgende Parameter annehmen: ß, = 
0,5mAV“%, Urn = 1V undA = 0,01 V-!. Weiterhin sei RR = 2kQ und 
Rı = 1,3k2®. Die Widerstände Rı und R, sind so gewählt, dass sich in etwa 
der gleiche Arbeitspunkt wıe bei der bereits untersuchten Emitterschaltung ergibt, 
d.h. Uns a = 6V, Ipnsa = 1,7mA. Die dazu nötigen Widerstände sind z.B. 
Rı = 430K2, Rz = 450kK. 

Wir bestimmen zunächst die Steilheit und erhalten mit (4.47) 


gm = v2 Ips,aßn (1 + AUps,a) = 1,37mS. (6.65) 


Für den Ausgangswiderstand des MOSFET gilt (4.50) 


ER Ups,a + 1/A 


0 =62kl, (6.66) 


Ins,4 
so dass wir mit (6.57) für die Spannungsverstärkung 


Au = —8m(R3//ro) = -2,65 & 8,5 dB (6.67) 


erhalten. Im Vergleich zu der Emitterschaltung aus Beispiel 6.3 ist dies ein deutlich 
geringerer Wert. 
Für R.;„n erhalten wir mit (6.63) 


Rein = Rı//Rs = 219KQ , (6.68) 
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also ein höheren Wert als bei der Emitterschaltung und der Ausgangswiderstand ist 
nach (6.64) 


es rl RS —OIKR RD (6.69) 
ı Rz; =1,93kQ , (6.70) 


also wie bei der Emitterschaltung im Wesentlichen durch den Widerstand Rz be- 
stimmt. 


Merksatz 6.6 

Zur Berechnung der Spannungsverstärkung sowie des Ein- und des Ausgangswider- 
standes einer Verstärkerschaltung mit MOSFET können die für den Bipolartransis- 
tor abgeleiteten Beziehungen verwendet werden, wenn dort r, — 00 gesetzt wird. 
Im Vergleich zu der Schaltung mit Bipolartransistor hat der Ausgangswiderstand der 
Schaltung mit MOSFET etwa den gleichen Wert, der Eingangswiderstand ist typi- 
scherweise deutlich höher und die Spannungsverstärkung ist wegen der geringeren 
Steilheit kleiner als bei der Schaltung mit Bipolartransistor. 


6.4.4 Verstärkerschaltungen mit Stromspiegel 


Wir wollen nun die Wechselstromanalyse bei einer Verstärkerschaltung mit aktiver Last, 
bei der der Arbeitspunkt durch einen Stromspiegel eingestellt wird, durchführen. Dazu 
betrachten wir das in Abb. 6.30 gezeigte einfache Beispiel. 


Kleinsignalersatzschaltbild des Verstärkers mit Stromspiegel 
Zur Wechselstromanalyse ersetzen wir zunächst sowohl den aus T3 bestehenden Ver- 
stärker als auch den aus TI und T2 bestehenden Stromspiegel durch entsprechende Er- 
satzschaltungen. Der Stromspiegel kann dabei durch seinen Wechselstromwiderstand ro.» 
ersetzt werden (vgl. Abschn. 6.3.1). Damit erhalten wir die in Abb. 6.31 gezeigte Kleinsi- 
gnalersatzschaltung. 

Der Ausgangswiderstand des Transistors T2 wirkt in diesem Fall also als Last für den 
Verstärker, wobei ro. wechselstrommäßig parallel zu ro 3 liegt. 


Spannungsverstärkung des Verstärkers mit Stromspiegel 
Die Spannungsverstärkung lässt sich direkt aus der Ersatzschaltung nach Abb. 6.31 be- 
stimmen. Wir erhalten 


Au=-8mlros//ro2)!- (6.71) 
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z 


ein aus 


Abb. 6.30 Verstärkerschaltung mit Bipolartransistor und Stromspiegel zur Arbeitspunkteinstellung 


PSpice: 6.4_Verst_Spiegel S.m.i.L.E: 6.4_Verstaerker, Stromspiegel 





Zur Abschätzung nehmen wir an, dass rg 3 * ro. Mit gm = Ic.a/Ur undro & U4n/Ic.a 


wird dann 
N 


7 nn a; . 


Die erreichbare Spannungsverstärkung liegt damit also deutlich über der von Schaltungen, 
bei denen die Arbeitspunkteinstellung mit ohmschen Widerständen erfolgt. 


(6.72) 


Eingangswiderstand des Verstärkers mit Stromspiegel 
Der Eingangswiderstand bestimmt sıch direkt aus der Ersatzschaltung (Abb. 6.31) zu 


Ä (6.73) 


i 92 | Stromspiegel T2 


Verstärker 3  --L---- 


OmÜBeE 





Abb. 6.31 Kleinsignalersatzschaltbild der Verstärkerschaltung nach Abb. 6.30 
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Ausgangswiderstand des Verstärkers mit Stromspiegel 
Für den Ausgangswiderstand erhält man entsprechend aus Abb. 6.31 


| (674) 


Merksatz 6.7 

Durch die Einstellung des Arbeitspunktes mit einem Stromspiegel erreicht man eine 
sehr hohe Spannungsverstärkung, da der Stromspiegel eine sehr hochohmige Last 
darstellt. 


6.4.5 Mehrstufige Verstärker 


Mit einstufigen Verstärkern lassen sich in der Regel nicht alle vorgegebenen Spezifi- 
kationen, z.B. sehr hohe Verstärkung bei niedriger Ausgangsimpedanz, erfüllen. Man 
verwendet dann oft mehrstufige Verstärker, wie in dem in Abb. 6.32 gezeigten Beispiel. 





Stufe I Stufe II 


Abb. 6.32 Beispielschaltung für einen Verstärker mit mehreren Stufen 


PSpice: 6.4_Verstaerker_?stufig 





Arbeitspunktanalyse von mehrstufigen Verstärkern 

Zur Analyse des Arbeitspunktes einer mehrstufigen Verstärkerschaltung werden wie bei 
einem einstufigen Verstärker alle Kapazitäten durch Leerläufe und Induktivitäten durch 
Kurzschlüsse ersetzt. Aus unserer Beispielschaltung gemäß Abb. 6.32 ergibt sich damit 
das in Abb. 6.33 dargestellte Gleichstromersatzschaltbild. 
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Rz 


T2 


Icaa 
| Rzu 





Abb. 6.33 Gleichstromersatzschaltung des zweistufigen Verstärkers nach Abb. 6.32 


Der Arbeitspunkt wird dann durch Anwendung von Maschen- und Knotengleichungen 
bestimmt. Ist nur eine überschlägige Berechnung des Arbeitspunktes erforderlich, so ist es 
in unserem Beispiel zweckmäßig, neben den üblichen Näherungen die beiden Basisströme 
zu vernachlässigen. Damit wird dann das Potential an der Basis von Tl 


a (6.75) 
Rı + Rn 
und der Kollektorstrom von TI ım Arbeitspunkt 
Upı — 0,7V 
fan ZZ, (6.76) 
Rı4 
Das Potential an der Basıs von T2 ergibt sich damit zu 
Up2 = Up — Icı,aRı3 (6.77) 
und der Kollektorstrom von T2 im Arbeitspunkt wird 
Up — Up — 0,7V 
- Icaa 8 ———.——. (6.78) 


Ra3 


Kleinsignalanalyse von mehrstufigen Verstärkern 
Zur Bestimmung des Kleinsignalverhaltens wird zunächst das Wechselstromersatzschalt- 
bild mit den bekannten Methoden gezeichnet (Abb. 6.34). Die Spannung am Ausgang der 
ersten Stufe bzw. am Eingang der zweiten Stufe wurde dabei mit u, bezeichnet. Für die 
Spannungsverstärkung A, der Ersatzschaltung gilt damit 
Aa (6.79) 
U. U. Ui 


47 AyTi ’ (6.80) 


d.h. die Gesamtverstärkung ist das Produkt der Verstärkungen der einzelnen Stufen. 
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Abb. 6.34 Wechselstromersatzschaltung des Verstärkers nach Abb. 6.32 


Zur Bestimmung der Spannungsverstärkung A,,; der ersten Verstärkerstufe ist die 
Kenntnis der Last dieser Stufe nötig. Nach Abb. 6.34 setzt sich diese Last aus dem Wider- 
stand Rı3 und dem Eingangswiderstand Rein 2 der zweiten Stufe zusammen. Gleichzeitig 
können wir in Abb. 6.34 für die Berechnung der Spannungsverstärkung die beiden Wi- 
derstände Rı; und Rı> wegfallen lassen, da diese durch die Spannungsquelle u. kurzge- 
schlossen werden. Damit ergibt sich schließlich das in Abb. 6.35 gezeigte Schaltbild. 








Abb. 6.35 Wechselstromersatzschaltung der ersten Verstärkerstufe. Die zweite Stufe ist durch die 
Last Rein. berücksichtigt 


Für diese Schaltung gilt entsprechend dem bereits in Abschn. 6.4.2 abgeleiteten Ergeb- 
nis 3 
Aus = z = — gm1(Rı3// Rein.2//ro,1) (6.81) 
e 
Dabei ist g„ı die Steilheit und ro, ı der Ausgangswiderstand des Transistors Tl. Der Ein- 
gangswiderstand Ren. der zweiten Transistorstufe ist durch den Eingangswiderstand des 
Transistors T2 gegeben, d.h. 


Rein? —= dp. (6.82) 


Da wir die Spannung u, am Eingang der zweiten Verstärkerstufe bereits kennen, können 
wir zur Bestimmung der Spannungsverstärkung A, der zweiten Verstärkerstufe die ers- 
te Stufe einfach durch eine entsprechende Spannungsquelle ersetzen (Abb. 6.36). Damit 
erhalten wir für die Spannungsverstärkung 


Hu 
Au Fe —gm2(Raa//Ra//ro2)- (6.83) 
1 
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Hier ist g„2 die Steilheit und ro» der Ausgangswiderstand des Transistors T2. Für die 
Spannungsverstärkung der gesamten Schaltung nach Abb. 6.34 gilt somit 


Au = &mi(Rı3//Rein2//ro,1) gm2(Raa//Ra//ro2) (6.84) 


Der Eingangswiderstand Ren der Schaltung bestimmt sich nach Abb. 6.34 aus der Parallel- 
schaltung des Eingangswiderstandes Rein.ı der ersten Stufe und den beiden Widerständen 
R,ı und Rı>. Mit Rein.ı = Frı erhalten wir 


Rein = Rıı//Rı2/ Ira» (6.85) 


Entsprechend bestimmt sich der Ausgangswiderstand R,us der Schaltung aus der Parallel- 
schaltung des Ausgangswiderstandes R;us. 2 der zweiten Stufe mit Ra4. Mit 


Raus2 = ro2 (6.86) 


wird dann 
Raus = roa//Ra . (6.87) 








Abb. 6.36 Wechselstromersatzschaltung der zweiten Verstärkerstufe. Die erste Verstärkerstufe 
wird durch die Quelle u | repräsentiert 
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Transistorgrundschaltungen 


Praktisch alle in der analogen Schaltungstechnik verwendeten Verstärkerschaltungen las- 
sen sich auf wenige Grundschaltungen zurückführen. Man unterscheidet die Emitter-, 
die Kollektor- und die Basisschaltung bei den Schaltungen mit Bipolartransistoren und 
entsprechend die Source-, Drain- und Gateschaltung bei den Verstärkerschaltungen mit 
Feldeffekttransistoren. Die Bezeichnung der Schaltung leitet sich dabei von dem Namen 
der Elektrode ab, welche der gemeinsame Anschlusspunkt von Ein- und Ausgangskreis 
der Verstärkerschaltung ist. 

Im Folgenden werden jeweils die Wechselstromeigenschaften dieser Grundschaltungen 
untersucht. Dabei ist es ausreichend, die Gleichungen für die Schaltungen mit Bipolartran- 
sistoren abzuleiten, da die Ergebnisse unmittelbar auf Schaltungen mit Feldeffekttransis- 
toren übertragbar sind. 


71. Emitterschaltung, Sourceschaltung 


Wir wollen zunächst die bereits im letzten Kapitel behandelte Emitterschaltung unter- 
suchen, wobei wir die Schaltung modifizieren, indem wir zu dem am Emitteranschluss 
angebrachten Widerstand einen weiteren Widerstand R; in Serie schalten, der jedoch 
nicht über eine Kapazität für Wechselspannungen kurzgeschlossen ist (Abb. 7.1). Die- 
ser Gegenkopplungswiderstand ist daher nicht nur bei der Einstellung des Arbeitspunktes 
wirksam (vgl. Abschn. 6.2), sondern auch für Signalspannungen. 


7.1.1. Wechselstromersatzschaltbild der Emitterschaltung 


Zur Untersuchung des Wechselstromverhaltens ermitteln wir zunächst das Wechselstrom- 
ersatzschaltbild durch Ersetzen der Kondensatoren C, sowie der Versorgungsspannungs- 
quelle Uz durch Kurzschlüsse (vgl. Abschn. 6.4.1). Damit ergibt sich die ın Abb. 7.2 
gezeigte Schaltung. 
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Abb.7.2 Wechselstromersatzschaltbild der Emitterschaltung nach Abb. 7.1 


Diese Schaltung lässt sich durch Ersetzen der Eingangsspannungsquelle u. und der 
Widerstände im Eingangskreis durch eine äquivalente Spannungsquelle u, mit dem Wi- 
derstand R, vereinfachen (vgl. Abschn. 14.1.1). Entsprechend fassen wir die Widerstände 
ım Ausgangskreis zu R, zusammen und erhalten mit 


Rı//Ra 
Be nn .l 
= (RR) tR = nn 
Re = Re//Rı//R (7.2) 
sowie 
Ra = Rz//Ra (eo) 


schließlich die in Abb. 7.3 gezeigte vereinfachte Schaltung. Zur Vereinheitlichung der 
Bezeichnungen verwenden wir dabei für die Spannung über dem Widerstand R, ebenfalls 
eine gestrichene Größe, d.h. wir setzen 


rn. (7:4) 
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Abb. 7.3 Vereinfachtes Wechselstromersatzschaltbild der in Abb. 7.1 dargestellten Emitterschal- 
tung 


Aus der Spannungsverstärkung dieser vereinfachten Schaltung 
Ar sl/üs (9) 


ergibt sich dann die Spannungsverstärkung A, der ursprünglichen Schaltung nach 
Abb. 7.1 und mit u„ = u, über die Beziehung 
Us. Ürle Üoi 


U; Us Us U; 








Das Verhältnis von u. zu u. ist dabei durch (7.1) gegeben. Entsprechend erkennt man aus 
Abb. 7.2, dass die Ein- und Ausgangswiderstände der ursprünglichen Schaltung und der 
vereinfachten Schaltung über die Beziehungen 


Rein = Rein // Rı//Ro (1.1) 


sowie 
Raus - Raus // Ra (7.8) 


verknüpft sind. 

Im Folgenden bestimmen wir nun die Spannungsverstärkung sowie den Ein- und Aus- 
gangswiderstand der vereinfachten Schaltung. Mit Hilfe der Beziehungen (7.1) bis (7.8) 
lassen sıch dann auf einfache Weise die entsprechenden Größen der ursprünglichen Schal- 
tung berechnen. 


71.2 Spannungsverstärkung der Emitterschaltung 
Zur Bestimmung der Spannungsverstärkung 
Ay = Ua /Ue (7.9) 


ersetzen wir ın der Schaltung aus Abb. 7.3 zunächst den Transistor durch sein Kleinsig- 
nalersatzschaltbild. Um die Rechnung möglichst einfach zu halten, vernachlässigen wir 
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dabei den Ausgangswiderstand r, des Transistors, so dass sich schließlich die in Abb. 7.4 
gezeigte Schaltung ergibt. 


Im UBe =By ie 





Abb.7.4 Kleinsignalersatzschaltbild der Emitterschaltung nach Abb. 7.3 
Aus der Masche im Eingangskreis und mit ic = gmUpe = ipPn erhalten wir 
Ver =ig (Re tr) tig (fn DR. (7.10) 
Für die Spannung u, am Ausgang der Schaltung gilt 
Ua = —PnipRa , (11) 


so dass wir für die Spannungsverstärkung den Ausdruck 


Pn Ra’ 


Ana Zr I 
" Ya + (vn +) Re + Re 


(7.12) 


erhalten. Für den Fall, dass die Stromverstärkung des Transistors groß ist (Py > 1), und 
mit ön = £mr, vereinfacht sich diese Beziehung zu 


R, 
Ara  — (7.13) 
l+ gmRk + a 


7T 


Ist zudem der Quellwiderstand klein gegen den Eingangswiderstand des Transistors 
(Re X r,), erhalten wir 


(7.14) 





Der Widerstand R, reduziert demnach die Spannungsverstärkung der Verstärkerschal- 
tung. 

Um die Spannungsverstärkung für eine entsprechende Schaltung mit Feldeffekttransis- 
tor, der Sourceschaltung, zu erhalten, müssen wir nur das Kleinsignalersatzschaltbild des 
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Bipolartransistors durch das eines Feldeffekttransistors ersetzen. Da sich dieses lediglich 
durch den gegen unendlich gehenden Eingangswiderstand r, sowie die gegen unendlich 
gehende Stromverstärkung Py von dem des Bipolartransistors unterscheidet, gilt für die 
Spannungsverstärkung der Sourceschaltung ebenfalls die Beziehung (7.14). 


Grenzwerte der Spannungsverstärkung 

Wir wollen nun die Spannungsverstärkung der Schaltung für sehr kleine und sehr große 
Widerstände R; untersuchen. Für R; = 0 ergibt sich die bereits in Abschn. 6.4.2 unter- 
suchte Emitterschaltung ohne Gegenkopplungswiderstand, so dass wir die Abschätzung 


Ay 2-10 Up/V (7.15) 


erhalten. Entsprechend gilt für die Sourceschaltung für den Fall Rx = O0 nach Ab- 
schn. 6.4.3 die Abschätzung 
Au & -Up/V. (7.16) 


Für sehr große Rx, d.h. g„, Rx > 1, vereinfacht sich (7.14) zu 





(7.17) 


Dies bedeutet, dass bei großem Gegenkopplungswiderstand R, die Spannungsverstärkung 
nur noch von der äußeren Beschaltung, aber nicht mehr von den Transistoreigenschaften 
abhängt. Diese Eigenschaft von rückgekoppelten Schaltungen werden wir im Kap. 10 
eingehend untersuchen. 


71.3 Eingangswiderstand der Emitterschaltung 


Zur Bestimmung des Eingangswiderstandes der vereinfachten Schaltung trennen wir in 
der Kleinsignalersatzschaltung nach Abb. 7.4 die Signalquelle u. und den Widerstand 
R.' ab und schließen statt dessen eine Testquelle u, an den Eingang an (Abb. 7.5). Aus 
der Masche im Eingangskreis folgt 


Ur = It + (Pn E; 1) I: Rk (7.18) 


und damit für Rein’ 
u 
Rein‘ = _ = In +(Bn DR. (7.19) 


x 


Ist öv > 1, erhält man mit fy = gmrr die Beziehung 


Kein’ — fi ed A EmRr) » (7.20) 


d.h. der Widerstand R, erhöht den Eingangswiderstand. 
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Im’ Use = By ie 





Abb. 7.5 Schaltung zur Bestimmung des Eingangswiderstandes der Emitterschaltung. Die Signal- 
quelle wird durch eine Testquelle ersetzt 


Dieses Ergebnis lässt sich unmittelbar auf die Sourceschaltung übertragen. Hier gilt 
wegen des unendlich großen Eingangswiderstandes des Feldeffekttransistors r, > % 
jedoch 

Rein > ©@|. (7.21) 


7.1.4 Ausgangswiderstand der Emitterschaltung 


Um den Ausgangswiderstand der Schaltung zu berechnen, muss — wie sich später zeigen 
wird — der Ausgangswiderstand r, des Transistors berücksichtigt werden. Zur Bestim- 
mung von R,;us’ setzen wir die Spannung u. der Eingangssignalquelle in Abb. 7.4 zu null 
und schließen eine Testquelle u, an den Ausgang an (Abb. 7.6). 





Abb.7.6 Schaltung zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes der Emitterschaltung. Die Signal- 
quelle am Eingang wird kurzgeschlossen, und am Ausgang der Schaltung wird eine Testquelle 
angeschlossen 


Die Masche ım Ausgangskreis liefert dann die Beziehung 


ur = (ir Bri)rotur. 72) 
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Dabei ist u; der Spannungsabfall an der Parallelschaltung von R, + r, und R;. Da durch 
diese Parallelschaltung insgesamt der Strom i, fließt, erhalten wir 


Re -+Tz)R 
ne Reed Rr M (7.23) 
Rott + R 
Weiterhin gilt am Emitterknoten die Stromteilerbeziehung 
Rk 
En (7.24) 


Ze, 
Rott + Rk 


Durch Einsetzen von (7.23) und (7.24) in (7.22) erhalten wir mit u,/ix = Ryus‘ und 
Pn — SmFn 
£mRk 


jr RetRi + (Re+trz)//Rk. (129) 


Rau =roll+ 
. 


Ist ro > R;, kann der zweite Summand in (7.25) gegen den ersten vernachlässigt werden. 
Ist zudem rx > (Re + R;) erhalten wir schließlich die Beziehung 


Raus’ — ro (1 2. EnR%) » (7.26) 


d.h. der Widerstand R, erhöht den Ausgangswiderstand der Schaltung. Diese Bezie- 
hung gilt auch für die Sourceschaltung mit r, — 0. Wir erkennen ebenfalls, dass sich 
bei Vernachlässigung von ro das falsche Resultat Ryus — 0% ergeben hätte. An die- 
ser Stelle sei angemerkt, dass sich der hohe Ausgangswiderstand der Emitterschaltung 
nachteilig auswirkt, wenn die Schaltung als Spannungsverstärker eingesetzt wird. Die 
Ausgangsspannung ist in diesem Fall stark lastabhängig und sinkt insbesondere bei klei- 
nen Lastwiderständen ab. Um dies zu vermeiden, kann eine zweite Verstärkerstufe mit 
niedrigem Ausgangswiderstand, wie z.B. die Kollektorschaltung (siehe Abschn. 7.2), 
nachgeschaltet werden. 


Beispiel 7.1 
Für die Schaltung in Abb. 7.1 sollen die Spannungsverstärkung sowie der Ein- und 
der Ausgangswiderstand bestimmt werden. Es sei Ug = 12V, Rı = 10k2, R, = 
S0RkD2 2 ker: ek .R 2 I KRDOERS kammer, OO KDOFDIE 
Stromverstärkung betrage dy = 150 und die Early-Spannung sei Uyy = 75V. 
Zur Lösung wollen wir die bereits für die vereinfachte Emitterschaltung abgelei- 
teten Beziehungen verwenden. Dabei müssen wir lediglich die Größen u,, R. und 
R.' dieser Schaltung berechnen. Für den Fall der Emitterschaltung nach Abb. 7.1 
hatten wir diese Größen bereits bestimmt, so dass wir mit (7.1), (7.2) und (7.3) die 
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Zahlenwerte 
Rı//R 
er = EL RER — 0,882 u. , (7.27) 
(Rı//R) + Re 
Re RE 38010 (7.28) 
und 
RR DRS (7.29) 


erhalten. Für die weitere Rechnung benötigen wir noch die Steilheit g,„, die von dem 
Kollektorstrom /c,4 im Arbeitspunkt abhängt. Dieser lässt sıch für die Schaltung in 
Abb. 7.1 sehr leicht abschätzen, wenn wir den Eingangsspannungsteiler, bestehend 
aus Rı und R> als unbelastet annehmen. Dann ist das Potenzial am Basisknoten 
UpRı/(Rı + R») = 3V und der Spannungsabfall über den beiden Widerständen 
R, und R, ist wegen Ug£ * 0,7 V gleich 2,3 V, was einem Strom von /c,a = 1mA 
entspricht. Die Steilheit bestimmt sich damit nach (3.55) zu g„. = 38,4 mS. 

Da im vorliegenden Fall 8, > 1 gilt, der Quellwiderstand R. = 882% jedoch 
nicht gegen den Eingangswiderstand r, = Pn/gm = 3,9k2 des Transistors zu 
vernachlässigen ist, verwenden wir für die Berechnung der Spannungsverstärkung 
die bereits für die vereinfachte Emitterschaltung abgeleitete Beziehung (7.13). Dies 
führt auf 


R. 
A ma uon (7.30) 


1 + gmRı + 


Die Spannungsverstärkung A, der ursprünglichen Emitterschaltung wird dann mit 
(7.6) schließlich 


Ua Ue' 





= — 12 Wo02 = —l.88 - (1.31) 
Ue Ue 


Für den Eingangswiderstand R.;n’ der vereinfachten Emitterschaltung aus Abb. 7.3 
erhalten wir mit (7.20) 


Rein’ = fr (1 + gmRk) = 153K8. (7.32) 


Der Eingangswiderstand Ren der ursprünglichen Emitterschaltung ergibt sich 
schließlich mit (7.7) zu 


Rein = Ri Ro) Ren: — 7,1k22. 02 >) 


Um den Wert von Ryus; berechnen zu können, muss zunächst der Ausgangswider- 
stand ro des Transistors bestimmt werden. Dazu benötigen wir für die Schaltung in 
Abb. 7.1 die Kollektor-Emitter-Spannung Ucg.4 des Transistors im Arbeitspunkt, 
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die sich näherungsweise aus Ug — Ic. a(R3 + Ry + Rx) zu Ucg.a = 7,7\V ergibt. 
Aus (3.58) erhalten wir dann rg = 82,7 k22. Daraus ergibt sich mit (7.26) 


Raus =ro(l + gmRk) = 3,2MR2 (es) 
und schließlich mit (7.8) 
Be RR Ok 29) 


der Ausgangswiderstand der ursprünglichen Emitterschaltung. 


Merksatz 7.1 

Die Emitter- bzw. Sourceschaltung zeichnet sich durch eine hohe Spannungsverstär- 
kung sowie einen hohen Eingangs- und Ausgangswiderstand aus. Ein Gegenkopp- 
lungswiderstand am Emitter- bzw. Source-Anschluss verringert die Spannungsver- 
stärkung und erhöht gleichzeitig den Eingangs- und den Ausgangswiderstand. 


7.2 Kollektorschaltung, Drainschaltung 


Bei der Kollektor- bzw. Drainschaltung ist der Kollektor- bzw. Drain-Anschluss der ge- 
meinsame Anschlusspunkt von Ein- und Ausgangskreis. Als Beispiel betrachten wir die 
in Abb. 7.7 gezeigte Kollektorschaltung, die wir zunächst ebenfalls auf eine vereinfach- 
te Grundform zurückführen. Ausgehend von dieser vereinfachten Schaltung werden wir 
dann die Eigenschaften der Kollektorschaltung untersuchen und die Ergebnisse anschlie- 


ßend auf die Drainschaltung übertragen. 
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7.2.1 Wechselstromersatzschaltbild der Kollektorschaltung 
Wir bilden zunächst die Wechselstromersatzschaltung der in Abb. 7.7 gezeigten Kollek- 


torschaltung, indem wir die Versorgungsspannungsquelle und die Kondensatoren durch 
Kurzschlüsse ersetzen (Abb. 7.8). 





Ro; Re ER 


ein ein aus aus 


Abb. 7.8 Wechselstromersatzschaltbild der Kollektorschaltung nach Abb. 7.7 


Durch Ersetzen der Eingangssignalquelle und der Widerstände durch eine äquivalente 
Spannungsquelle (vgl. Abschn. 14.1.1) mit 


. Rı//R; 
—z (Rı//Ro)+ Re _ ., 


und 
Re = R.//Rı//R 2) 


sowie durch Zusammenfassen der Widerstände am Ausgang 
Ri) R; (7.38) 
ergibt sich schließlich die vereinfachte Schaltung nach Abb. 7.9, die wir nachfolgend 


untersuchen. Wie bereits bei der Emitterschaltung bezeichnen wir auch hier zur Verein- 
heitlichung der Schreibweise dıe Spannung über dem Widerstand R, mit u. 





Abb. 7.9 Vereinfachtes Wechselstromersatzschaltbild der Kollektorschaltung nach Abb. 7.7 
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Aus der Spannungsverstärkung A, = u.’ /u. der vereinfachten Schaltung lässt sich dann 
die Spannungsverstärkung A, der ursprünglichen Schaltung mittels 





(7.39) 


bestimmen, wobei das Verhältnis von u. zu u. durch (7.36) gegeben ıst. Für den Ein- 
und den Ausgangswiderstand der ursprünglichen Schaltung ergeben sich aus Abb. 7.8 die 
Beziehungen 

Rein = Rein //Rı//R2 (7.40) 


sowie 
Raus — Raus’ // Ra . (7.41) 


7.2.2 Spannungsverstärkung der Kollektorschaltung 





Abb.7.10 Kleinsignalersatzschaltbild der Kollektorschaltung nach Abb. 7.9 


Zur Berechnung der Spannungsverstärkung der Kollektorschaltung gehen wir von der in 
Abb. 7.9 dargestellten vereinfachten Schaltung aus. In dieser Schaltung ersetzen wir zu- 
nächst den Transistor durch sein Kleinsignalersatzschaltbild, was auf die in Abb. 7.10 
gezeigte Kleinsignalersatzschaltung führt. Die Spannung am Ausgang dieser Schaltung 
ist gegeben durch 

Ur = (By +tDiRe. (7.42) 


Aus der Masche im Eingangskreis erhalten wir 
Ue =i(Re tra) +(Pn + DiRa (7.43) 


und damit schließlich die Spannungsverstärkung 


= Ua = (Pn r l) Ru’ 
Ue' ER) Ra Ft Re 





(7.44) 
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Gilt öv > 1, erhalten wir mit dx = mr, den vereinfachten Ausdruck 


R, 
Ay = — an (7.45) 
L=F Em Ru + = 
Für kleine Quellwiderstände R. «X r, ergibt sich schließlich 
(7.46) 





Diese Beziehung gilt ebenfalls für die Drainschaltung. In der Regel ist g, Ra > 1, so 
dass sowohl die Drain- als auch die Kollektorschaltung eine Spannungsverstärkung von 
etwa eins haben. Da die Ausgangsspannung der Kollektor- bzw. der Drainschaltung ım 
Wesentlichen der Eingangsspannung folgt, wird die Schaltung auch als ‚Emitterfolger‘ 
bzw. ‚Sourcefolger‘ bezeichnet. 


7.2.3 Eingangswiderstand der Kollektorschaltung 





Abb. 7.11 Schaltung zur Bestimmung des Eingangswiderstandes der Kollektorschaltung. Die Si- 
gnalquelle wird durch eine Testquelle ersetzt 


Zur Bestimmung des Eingangswiderstandes R.;„n der Kollektorschaltung trennen wir den 
Widerstand R, und die Quelle u. von der vereinfachten Kleinsignalersatzschaltung nach 
Abb. 7.10 ab und schließen statt dessen eine Testquelle u, an (Abb. 7.11). Die Masche ım 
Eingangskreis liefert 
Ur =1ırı +(fn + DieRao (7.47) 
und wir erhalten für den Eingangswiderstand 
u 
Rein‘ = _ =, + (Bn air 1) Ra. (7.48) 


x 


Ist ön > 1, ergibt sich mit Pn = gmrr die Beziehung 


Rein’ —.f% (1 zu £mRa' ) . (7.49) 
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Für die Drainschaltung gilt wegen r, > x 


Fer 0.0 


Wesen ihres hohen Eingangswiderstandes lässt sich die Kollektor- bzw. Drainschaltung 
problemlos an Signalspannungsquellen mit hohem Ausgangswiderstand anschließen. Da 
die Schaltung gleichzeitig einen sehr niedrigen Ausgangswiderstand aufweist, wie im 
Folgenden gezeigt wird, transformiert sie demnach den hohen Ausgangswiderstand der 
Sıgnalquelle in einen sehr niedrigen Ausgangswiderstand. 


7.2.4 Ausgangswiderstand der Kollektorschaltung 





Abb. 7.12 Schaltung zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes der Kollektorschaltung. Die Si- 
sgnalquelle am Eingang wird kurzgeschlossen, und am Ausgang der Schaltung wird eine Testquelle 
angeschlossen 


Zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes R,us’ gehen wir von der Kleinsignalersatz- 
schaltung nach Abb. 7.10 aus. Dort setzen wir am Eingang u. = O und schließen eine 
Testquelle an den Ausgang an, was auf die in Abb. 7.12 gezeigte Schaltung führt. Die 
Masche im Eingangskreis dieser Schaltung liefert 


= By +1) = Sn (Bn +D (7.51) 


und damit den Ausgangswiderstand 


T Re 
Raus’ = 2 z Sue . (752) 
lx Pn a 
Mit x = mtr und für $y >1silt 
1+ 
Raus‘ = +, (3) 
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was sich für kleine Quellwiderstände Re «Kr, zu 
1 
Raus’ = —. (7.54) 


vereinfacht. Der Ausgangswiderstand ist bei der Kollektorschaltung also umgekehrt pro- 
portional zur Steilheit g,, d.h. sehr niederohmig. Dieses Ergebnis gilt insbesondere auch 
für die Drainschaltung. 

Der sehr geringe Ausgangswiderstand erlaubt es, die Schaltung auch mit niederohmi- 
gen Lasten zu betreiben, ohne dass die Ausgangsspannung absinkt, so dass die Schaltung 
als Ausgangsstufe von mehrstufigen Verstärkern geeignet ist. 


Merksatz 7.2 

Die Kollektor- bzw. Drainschaltung hat eine Spannungsverstärkung von etwa 1. Der 
Eingangswiderstand ist hoch und der Ausgangswiderstand niedrig, so dass dieser 
Verstärker oft als Impedanzwandler eingesetzt wird. 


73  Basisschaltung, Gateschaltung 


Bei der Basis- bzw. Gateschaltung ist die Basis- bzw. das Gate der gemeinsame Anschluss- 
punkt von Ein- und Ausgangskreis. Ein Schaltungsbeispiel für eine Basısschaltung ist in 
Abb. 7.13 gezeigt. Wir werden diese Schaltung zunächst wieder auf eine vereinfachte 
Form bringen und dann von dieser Schaltung ausgehend die Eigenschaften der Basis- und 
der Gateschaltung bestimmen. 









[e. IR: c, Ju. 
. 


N 


Abb. 7.13 Beispiel für eine diskret aufgebaute Basisschaltung 






an e PSpice: 7.3_Gateschaltung 
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Wechselstromersatzschaltbild der Basisschaltung 

Wir zeichnen zunächst das Wechselstromersatzschaltbild der Schaltung nach Abb. 7.13 
und erhalten durch Kurzschließen der Versorgungsspannungsquelle und der Kapazitäten 
die in Abb. 7.14 gezeigte Schaltung. 





Abb. 7.14 Wechselstromersatzschaltbild der Basisschaltung nach Abb. 7.13 


Diese Schaltung lässt sich vereinfachen, indem die Signalquelle mit den Widerständen 
R. und R; in eine äquivalente Quelle (vgl. Abschn. 14.1.1) umgewandelt wird. Dabei gilt 


Ss (7.55) 
us —slh . 
e BE R. e 
und 
Ri =.R.// Ra: (7.56) 
Weiterhin fassen wir die Widerstände am Ausgang der Schaltung zusammen, d.h. 
Ra’ = Rz//Ra Go) 


und erhalten so schließlich die in Abb. 7.15 dargestellte vereinfachte Schaltung, die wir im 
Folgenden untersuchen werden. Zur Vereinheitlichung der Schreibweise bezeichnen wir 
auch hier die Spannung über dem Widerstand R, mit u,„'. Aus der Spannungsverstärkung 
Ay = Ua’ /üue dieser vereinfachten Schaltung können wir dann mittels 





(7.58) 


die Spannungsverstärkung A, der ursprünglichen Schaltung bestimmen. Das Verhältnis 
von uU. zu u. Ist dabei durch (7.55) gegeben. Entsprechend gilt nach Abb. 7.14 für den 
Eingangswiderstand R.;„n der ursprünglichen Schaltung 


Rein = Rein’ // Ra (7.59) 
und für den Ausgangswiderstand 


Raus — Raus’ // Ra . (7.60) 
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u R, Ha 


R 


aus’ 


Abb. 7.15 Vereinfachtes Wechselstromersatzschaltbild der in Abb. 7.14 dargestellten Basisschal- 
tung 


73.1 Spannungsverstärkung der Basisschaltung 


Auch bei der Basisschaltung gehen wir bei der Berechnung der Spannungsverstärkung 
von der vereinfachten Schaltung aus, wie sie in Abb. 7.15 dargestellt ist. Dort ersetzen wir 
zunächst den Transistor durch dessen Kleinsignalersatzschaltbild, was auf die in Abb. 7.16 
dargestellte Schaltung führt. 


Rr £ ImÜse c 





ein’ ne 





Abb. 7.17 Kleinsignalersatzschaltbild der Basisschaltung nach Umwandlung der Eingangsspan- 
nungsquelle in eine äquivalente Stromquelle 


Für die weitere Berechnung erweist es sich als zweckmäßig, die Spannungsquelle u. 
durch eine äquivalente Stromquelle zu ersetzen (vgl. Abschn. 14.1.2), wie in Abb. 7.17 
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dargestellt ıst. Im Ausgangskreis dieser Schaltung gilt dann die Beziehung 
Ua = —gmÜBERa' (7.61) 


und im Eingangskreis führt die Knotengleichung auf 


Ue' UBE UBE 
—— Upr =). 1.62 
RR IE 2 + gmUBE ( ) 








Elimination von ugg liefert die Spannungsverstärkung 








/ R / 
Ar tn (7.63) 
Ue' 1: By Reif 


Für öv > 1 kann dies angenähert werden durch 


(7.64) 





wobei diese Beziehung auch für die Gateschaltung gültig ist. 


Abschätzung der Spannungsverstärkung 
Eine grobe Abschätzung für A, erhält man, wenn der Widerstand der Signalquelle R, 
vernachlässigt wird. Dann vereinfacht sich (7.64) zu 


Ay — DR i (7.65) 


Dieser Ausdruck kann, wie ın Abschn. 7.1.2 für die Emitterschaltung gezeigt, abgeschätzt 
werden zu 
Ay z 10U,/V, (7.66) 


wobei sich hier ein positives Vorzeichen ergibt, da Eingangs- und Ausgangsspannung pha- 
sengleich sind. Entsprechend ergibt sich für die Gateschaltung die Abschätzung 


Die Spannungsverstärkung der Basis- bzw. der Gateschaltung ist damit relativ hoch und 
liegt etwa ım Bereich der Werte von Emitter- bzw. Sourceschaltung. 
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73.2 Eingangswiderstand der Basisschaltung 


I, ImUBeE 





Abb. 7.18 Schaltung zur Bestimmung des Eingangswiderstandes der Basisschaltung, bei der die 


Signalquelle durch eine Testquelle u, ersetzt wurde 


Zur Bestimmung von R;n trennen wir den Widerstand R, und die Quelle u, von der 
vereinfachten Kleinsignalersatzschaltung nach Abb. 7.16 ab und schließen statt dessen 


eine Testquelle u, an (Abb. 7.18). Im Eingangskreis gilt dann für die Spannung 


UBE = —Ux , 
und die Knotengleichung für den Strom liefert 


u 
Bear un FH V.: 
I 


Damit wird der Eingangswiderstand 








u l 
Rn = =, 
lx Em + Yr 
was sich umformen lässt in 
a Pn_ rn 
Bn+t1l PBn+tlßn 
ent 
Pn air l 8m 
Für dv > 1 wird daraus 
1 
Rein’ zeit 
m 


(7.68) 


(7.69) 


(7.70) 


(7.71) 


(7.72) 


(7.73) 


was einem niedrigen Wert entspricht. Dieses Ergebnis gilt ebenso für die Gateschaltung 


mit r7 > X. 
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733  Ausgangswiderstand der Basisschaltung 


Ju 


R 


aus’ 


Abb. 7.19 Schaltung zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes der Basisschaltung. Die Signal- 
quelle am Eingang wird kurzgeschlossen, und am Ausgang der Schaltung wird eine Testquelle 
angeschlossen 


Aus der Wechselstromersatzschaltung nach Abb. 7.15 ergibt sich durch Nullsetzen der 
Eingangsspannung, d.h. für u. = 0, sowie das Anschließen einer Testquelle u, an den 
Ausgang die in Abb. 7.19 gezeigte Schaltung. Nach Ersetzen des Transistors durch dessen 
Kleinsignalersatzschaltbild erhalten wir die Schaltung in Abb. 7.20, wobei wir auch hier 
wieder den Ausgangswiderstand ro des Transistors berücksichtigen müssen. Diese Schal- 
tung ist identisch mit der Emitterschaltung in Abb. 7.6, wenn wir dort zunächst Ryv = 0 
setzen und anschließend R; durch R, ersetzen. Für den Ausgangswiderstand erhalten wir 
somit nach (7.25) 


R, 
Re ( Ai ee) er Rn. (7.74) 


Ya 


Für Re « r, und Re «X ro vereinfacht sich dies zu 
Raus = ro (1 + gmRe') . 9) 


Der Ausgangswiderstand der Basisschaltung ist demnach relativ groß. Dieses Ergebnis 
gilt ebenso für die Gateschaltung mit r, > ©. 





Abb.7.20 Kleinsignalersatzschaltbild der Schaltung nach Abb. 7.19 
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Merksatz 7.3 
Die Basıs- bzw. Gateschaltung hat eine hohe Spannungsverstärkung sowie einen 
niedrigen Eingangs- und einen hohen Ausgangswiderstand. 


7.4 Push-Pull Ausgangsstufe 


Als Ausgangsstufe für größere Leistungen eignet sich die im B-Betrieb arbeitende Push- 
Pull Ausgangsstufe mit zwei komplementären Transistoren, die jeweils als Emitterfolger 
bzw. Sourcefolger geschaltet sind. Jeder der Transistoren überträgt dabei eine Halbwelle 
des Eingangssignals U, (f). Ein Beispiel für eine einfache Push-Pull Stufe mit Bipolartran- 
sistoren ist in Abb. 7.21 gezeigt. 


Us 


Abb. 7.21 Push-Pull Stufe mit Bipolartransistoren 





Abb. 7.22 Übertragungskennlinie der Push-Pull Stufe. In dem Eingangsspannungsbereich, in dem 
beide Transistoren sperren, hat die Übertragungskennlinie ein Plateau 
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Da die Spannungsverstärkung bei etwa A, = 1 liegt, ergibt sich die in Abb. 7.22 
gezeigte Übertragungskennlinie. 

Für betragsmäßig sehr große Eingangsspannungen geht jeweils einer der beiden Tran- 
sistoren in Sättigung, so dass die maximale Ausgangsspannung der Schaltung auf Ugı — 
ÜcE Sat DZW. Ug_+ Uce.sa: beschränkt ist. Da die Schaltung im B-Betrieb arbeitet, d.h. die 
Transistoren ohne Vorspannung betrieben werden, sperren für kleine Eingangsspannungen 
beide Transistoren. Spannungen, die betragsmäßig kleiner sind als etwa 0,7 V werden also 
nicht übertragen, was zu Übernahmeverzerrungen führt, wie in Abb. 7.23 verdeutlicht ist. 

Um diese Übernahmeverzerrungen zu vermeiden, kann folgende Schaltung verwendet 
werden, bei der die beiden Basis-Emitter-Übergänge mit Hilfe zweier in Durchlassrich- 
tung betriebener Dioden vorgespannt werden. Die Schaltung arbeitet dann im AB-Betrieb 
und die Spannung U,y;a;s beträgt etwa 1,4 V (Abb. 7.24). 





Abb. 7.23 Signalverlauf von Ein- und Ausgangsspannung der Push-Pull Stufe. Eingangsspannun- 
gen im Bereich, in dem beide Transistoren sperren, werden nicht übertragen 


Damit ergibt sich die in Abb. 7.25 gezeigte Übertragungskennlinie. Diese Betriebsart 
wird auch als AB-Betrieb bezeichnet (vgl. Abschn. 6.1.2). 


Up Up 





Abb.7.24 Prinzipschaltbild einer Push-Pull Stufe im AB-Betrieb. Der Strom /pjas wird so gewählt, 
dass die beiden Transistoren gerade eingeschaltet sind 


PSpice: 7.4_Push-Pull_AB 
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Merksatz 7.4 

Die Push-Pull Stufe ist die Zusammenschaltung zweier Kollektor- bzw. Drainschal- 
tungen. Die Schaltung arbeitet im B- oder AB-Betrieb und wird wegen ihres 
geringen Ausgangswiderstandes als Ausgangsstufe eingesetzt. 





Abb. 7.25 Übertragungskennlinie der Push-Pull Stufe im AB-Betrieb. Die Kennlinie verläuft über 
den gesamten Spannungsbereich linear 
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Operationsverstärker 8 


8.1 Dereinstufige Differenzverstärker 
8.1.1 Funktion des Differenzverstärkers 


Ein Differenzverstärker liefert eine Ausgangsspannung, die von der Differenz der Span- 
nungen an den beiden Eingängen abhängt. Eine Realisierung eines solchen Verstärkers 
ist in Abb. 8.1 gezeigt. Dabei betrachten wir einen Verstärker, der mit Bipolartransistoren 
aufgebaut ist; eine Schaltung mit Feldeffekttransistoren untersuchen wir ım Abschn. 8.2. 


U,. 





Abb. 8.1 Differenzverstärker mit Bipolartransistoren 


Ki PSpice: 8.1_Diff-Amp_diff PSpice: 8.1_Diff-Amp_gleich 


Die Schaltung hat sowohl eine positive als auch eine negative Betriebsspannung, so 
dass durch geeignete Dimensionierung der Schaltung die Eingangsspannungen U,| und 
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U.» ım Arbeitspunkt zu null gewählt werden können. Dadurch sind keine Koppelkonden- 
satoren nötig, so dass die Schaltung auch Gleichspannungen verstärkt. 


8.1.2 Gleichstromanalyse des Differenzverstärkers 


Für die Gleichstromanalyse legen wir beide Eingangssignalquellen auf U,|; = Un = OV, 
so dass 


ÜgE,ı = ÜBE2 = ÜBE.A (8.1) 


ist. Aufgrund der Symmetrie der Schaltung gilt dann 
Icı =Ic2=Ica: (8.2) 


Für eine überschlägige Berechnung können wir von einer sehr großen Stromverstärkung 
der beiden Transistoren ausgehen. Damit ist /c = —/z und die Masche im Eingangskreis 
wird 

UpBEa + 2lcaRe + Üs- =d. (8.3) 


Für den Kollektorstrom ergibt sich damit die Beziehung 


_ UpE,a + Us- 


IR; (8.4) 


Ica = 
Bei gegebener negativer Versorgungsspannung Uz_ wird Rz so gewählt, dass sich /c auf 
den gewünschten Wert einstellt. Für Use, ı Kann dabei ein Wert von 0,7 V angenommen 
werden. Für die Ausgangsspannung U, 4 im Arbeitspunkt gilt 


Ua = Us+ - IcaRc , (8.5) 


so dass dieser Wert über den Widerstand Rc eingestellt werden kann. Für die Kollektor- 
Emitter-Spannungen im Arbeitspunkt ergibt sıch dann 


Ua = (Us+ — Us-) - IcaRc —-21caRE. (8.6) 


8.1.3 Kleinsignalanalyse des Differenzverstärkers 


Für die Kleinsignalanalyse betrachten wir die Schaltung der Einfachheit halber zunächst 
für den Fall der Ansteuerung mit einem Differenzsignal, für das u.ı = —ue. gilt, und 
dann für den Fall der Ansteuerung mit einem Gleichtaktsignal, bei dem beide Eingänge 
mit dem gleichen Signal angesteuert werden, d.h. u. ı = u... Der allgemeine Fall der 
Ansteuerung mit beliebigen Eingangssignalen lässt sich dann aus diesen beiden Spezi- 
alfällen berechnen, da sich beliebige Eingangssignale stets in einen Differenzanteil u..a 
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und einen Gleichtaktanteil u. , zerlegen lassen, wie in Abb. 8.2 für ein einfaches Beispiel 
gezeigt ist. 





8,9 


t 


Abb.8.2 Beliebige Eingangssignale lassen sich in ein Differenz- und ein Gleichtaktsignal zerlegen 


Die Zerlegung erfolgt dabei gemäß 


Uel Ue 


Ue,d == a7 (8.7) 
und 
u = ee (8.8) 


Verstärkung von Differenzsignalen 

Zur Bestimmung der Spannungsverstärkung der Schaltung nach Abb. 8.1 leiten wir zu- 
nächst aus der ursprünglichen Schaltung die entsprechende Kleinsignalersatzschaltung 
her. Diese ergibt sich durch Kurzschließen der Versorgungsspannungsquellen sowie dem 
Ersetzen der Transistoren durch die entsprechenden Ersatzschaltungen (Abb. 8.3). Zur 
Vereinfachung der nachfolgenden Berechnungen ist dabei angenommen, dass der Aus- 
gangswiderstand r, der Transistoren vernachlässigt werden kann. 

Am Emitterknoten erhalten wir dann zunächst die Knotengleichung 








ÜBEl ÜUBE2 UE 
+ gmUBEı + mUBE2 + I (8.9) 
Vz Vi Rr 
was sich umformen lässt zu 
l UE 
&m + — | (Use, + UBE2) = —. (8.10) 
Yı Rr 


Für ÜBE,l und ÜBE.2 silt 
UBEı = —Ue -UE (8.11) 
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Abb. 8.3 Kleinsignalersatzschaltbild des Differenzverstärkers nach Abb. 8.1 bei Ansteuerung mit 
Differenzsignalen 


und 
UBER = tue -UE, (8.12) 
also 
ÜBE,l + UBE2 = —2UE. (8.13) 
Damit wird (8.10) 
l 2 
UE (+ +20) =). (8.14) 
Rr Vz 


Diese Beziehung ist nur dann erfüllt, wenn uz = 0 ist. Dies bedeutet, dass sich das Po- 
tenzial am Emitterknoten nicht ändert, sondern auf dem Wert U; (siehe Abb. 8.1) bleibt. 
Anschaulich lässt sich dies damit erklären, dass der durch Erhöhung der Eingangsspan- 
nung um u, hervorgerufene Zunahme des Stroms in dem einen Zweig der Schaltung eine 
gleich große Abnahme des Stroms in dem anderen Zweig gegenübersteht, da dort die Ein- 
gangsspannung um u. vermindert wird. Der Strom durch den Widerstand Rz ändert sich 
bei Ansteuerung mit Differenzsignalen insgesamt also nicht, was bedeutet, dass sich auch 
das Emitterpotenzial nicht ändert, d.h. ug = 0, wie in Abb. 8.4 dargestellt ıst. Damit wird 
die Ausgangsspannung 


Ua = —EmÜBßE2Rc (8.15) 
— gmleRc (8.16) 


und wir erhalten schließlich für die Verstärkung von Differenzsignalen 


M 8.17 


Die Verstärkung steigt also mit zunehmendem Kollektorwiderstand. Das Ergebnis lässt 
sich auch anschaulich aus Abb. 8.4 herleiten. Da bei Ansteuerung mit Differenzsignalen 
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Abb. 8.4 Bei Ansteuerung mit Differenzsignalen bleibt das Potenzial Uzg des gemeinsamen Emit- 
terknotens auf einem konstanten Wert 


der Emitterknoten auf einem konstanten Potenzial Uz liegt und wir beide Schaltungsteile 
getrennt betrachten können, erhalten wir schließlich die in Abb. 8.5 gezeigte Ersatzschal- 
tung für Differenzsignale. 





Abb. 8.5 Die vereinfachte Ersatzschaltung des Differenzverstärkers für die Ansteuerung mit Dif- 
ferenzsignalen entspricht einer Emitterschaltung 


Die Berechnung der Spannungsverstärkung dieser Schaltung führt dann ebenfalls auf 
das bereits oben abgeleitete Ergebnis (8.17). 


Merksatz 8.1 
Die Verstärkung des Differenzverstärkers bei Ansteuerung mit Differenzsignalen 
steigt mit zunehmendem Kollektorwiderstand. 
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Verstärkung von Gleichtaktsignalen 
Zur Berechnung der Gleichtaktverstärkung bestimmen wir zunächst wieder das entspre- 
chende Kleinsignalersatzschaltbild, was auf die in Abb. 8.6 gezeigte Schaltung führt. 





Abb. 8.6 Kleinsignalersatzschaltbild des Differenzverstärkers nach Abb. 8.1 bei Ansteuerung mit 
Gleichtaktsignalen 


Da beide Eingänge mit dem gleichen Signal angesteuert werden, ist 
igı =ip2 ip (8.18) 


und wir erhalten am Emitterknoten die Beziehung 


Ue = Ipfz TUE (8.19) 
= ip [ra +2(Pn +) Rz] (8.20) 

und damit 2 
ip = - (8.21) 


Ir +2(Pyv tDRe 


Die Ausgangsspannung an dem Kollektor ist 


ua = Brig Rc (8.22) 


\ PnRc 


me u 2 
nn +2(Bn HODRE ° _ 


In der Regel ist öx > 1 und By Rz > r;, so dass sich diese Beziehung vereinfacht zu 


U = IR : (8.24) 


Für die Gleichtaktverstärkung ergibt sich damit 


Rc 


8.25 
IR; (8.25) 


Au,g Ze 
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Dieses Ergebnis lässt sich ebenfalls anschaulich herleiten. Dazu zeichnen wir zunächst 
die ursprüngliche Schaltung um, indem wir den Emitterwiderstand durch die Parallel- 
schaltung zweier Widerstände ersetzen (Abb. 8.7). 


I; 





Abb. 8.7 Modifizierte Schaltung des Differenzverstärkers. Bei der Ansteuerung dieser Schaltung 
mit Gleichtaktsignalen erkennt man, dass über die Verbindung zwischen den beiden Hälften des 
Differenzverstärkers kein Strom fließt und diese somit aufgetrennt werden kann 


Da der linke und der rechte Teil der Schaltung symmetrisch zueinander sind und mit 
dem gleichen Eingangssignal angesteuert werden, ist der Strom zwischen den beiden 
Zweigen offensichtlich null, so dass die Verbindung aufgetrennt und jeder Schaltungs- 
teil für sich betrachtet werden kann, was auf die in Abb. 8.8 gezeigte Schaltung führt. 
Aus dieser Schaltung erkennen wir, dass sich der Differenzverstärker bei Ansteuerung 
mit Gleichtaktsignalen wie eine Emitterschaltung mit Gegenkopplungswiderstand (Ab- 
schn. 7.1) verhält, deren Spannungsverstärkung dem bereits abgeleiteten Ergebnis (8.25) 
entspricht. 





Abb. 8.8 Die vereinfachte Ersatzschaltung des Differenzverstärkers für die Ansteuerung mit 
Gleichtaktsignalen entspricht einer gegengekoppelten Emitterschaltung 
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Gleichtaktunterdrückung 

Die Gleichtaktunterdrückung G gibt an, wie stark ein Gleichtaktsignal im Vergleich zu ei- 
nem Differenzsignal am Ausgang der Schaltung unterdrückt wird. Aus den Verstärkungen 
für Gleichtaktsignale und für Gegentaktsignale erhält man 








A R 
Be (8.26) 
Aus IR: 
und damit 
G=2s.Rr|: (8.27) 
Merksatz 8.2 


Die Gleichtaktunterdrückung des Differenzverstärkers nımmt mit wachsendem 
Emitterwiderstand zu. 


8.2 Mehrstufige Differenzverstärker 


8.2.1 CMOS Differenzeingangsstufe 


Der einfache Differenzverstärker soll im Folgenden zu einem Verstärker mit hoher Ver- 
stärkung und hoher Gleichtaktunterdrückung erweitert werden. Als Beispiel soll in diesem 
Abschnitt ein Verstärker in CMOS-Technik entworfen werden (Abb. 8.9). 





Abb.8.9 Differenzverstärker mit MOS-Transistoren 
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Da für eine hohe Verstärkung bei gleichzeitig hoher Gleichtaktunterdrückung die Wi- 
derstände Rı, Ra und Rs möglichst groß sein sollen, ersetzen wir diese durch Strom- 
spiegel (vgl. Abschn. 6.3.1), die so dimensioniert werden, dass im Arbeitspunkt, d.h. für 
Dada =0V al 

heheI2R: (8.28) 


Die entsprechende Schaltung ist in Abb. 8.10 gezeigt. 


Up+ Up+ 
Inu \ Uost } 
| 






eT. 


Us 


Abb.8.10 Differenzverstärker aus Abb. 8.9 nach Ersetzen der ohmschen Widerstände durch Strom- 
spiegel 


PSpice: 8.2_CMOS_OPI_diff 


Verstärkung von Differenzsignalen 
Wir betrachten die Schaltung zunächst für den Fall der Ansteuerung mit Differenzsigna- 


PSpice: 8.2_CMOS_OPI_gleich 





len, d.h. —U,ı = U. = U,. Dabei hatten wir bereits im letzten Abschnitt gesehen, dass 
sich das Potenzial des gemeinsamen Sourceknotens von Tl und T2 für Differenzsignale 
nicht ändert. Der Sourceknoten liegt daher auf dem festen Potenzial Us, wie in Abb. 8.11 
gezeigt. 

Der Lasttransistor T4 wird hingegen mit konstanter Gate-Source-Spannung Us betrie- 
ben, die durch den Stromspiegel festgelegt ist. Die Funktion der Schaltung lässt sich nun 
grafisch veranschaulichen, indem die Kennlinien der beiden Transistoren T2 und T4 in 
ein gemeinsames Diagramm eingetragen werden (Abb. 8.12). Der Schnittpunkt der bei- 
den Kurven ergibt dann die Spannung U, sowie den Strom /» durch die Transistoren. 

Erhöht man nun die Spannungsdifferenz U, zwischen den Eingängen, indem U,; um 
AU, verringert und U., um den gleichen Betrag erhöht wird, so verschiebt sich die Aus- 
gangskennlinie von T2 nach oben. Die Kennlinie von T4 ändert sich hingegen nicht, da 
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I, — "04 
U, : " U, 
1 —ıL 
Us 


Abb. 8.11 Vereinfachte Ersatzschaltung des Differenzverstärkers nach Abb. 8.10 bei Ansteuerung 
mit Differenzsignalen 


die Gate-Source-Spannung Ucs von T4 konstant ist. Die dadurch bedingte Verschiebung 
des Schnittpunktes der beiden Kennlinien führt zu einer Änderung der Ausgangsspannung 
AU,. Diese ist bei gegebener Änderung der Eingangsspannung um so größer, je flacher 
die Kennlinien verlaufen, also je größer der Ausgangswiderstand ro der Transistoren ist. 
Die Verstärkung der Schaltung nimmt also mit zunehmendem Ausgangswiderstand ro der 
Transistoren zu. 

Um die Verstärkung quantitativ zu berechnen, bestimmen wir zunächst das Kleinsig- 
nalersatzschaltbild der Schaltung für Differenzsignale. Dazu ersetzen wır in der Schaltung 
nach Abb. 8.11 den Verstärkertransistor T2 ebenso wıe den Transistor T4 des Strom- 
spiegels durch die entsprechenden Kleinsignalersatzschaltbilder. Die Ersatzschaltung des 





Abb. 8.12 Kennlinien der beiden Transistoren aus Abb. 8.11 bei Ansteuerung mit Differenzsigna- 
len. Bereits eine kleine Änderung der Eingangsspannung bewirkt eine große Ausgangsspannungs- 
änderung 


S.m.1.L.E: 8.2_MOS-Verstaerker mit Stromspiegel 
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Transistors T4 des Stromspiegels ist dabei durch dessen Ausgangswiderstand ro, gegeben 
(vgl. Abschn. 6.3.1), so dass wir schließlich die Schaltung nach Abb. 8.13 erhalten. 





Abb. 8.13 Kleinsignalersatzschaltung der Schaltung nach Abb. 8.11 


Für die Spannungsverstärkung A,.a für Differenzsignale ergibt sich damit 


Aud = —8m (ro,a//r02) » (8.29) 


was wegen der Größe der Ausgangswiderstände ein deutlich höherer Wert ist als bei der 
Schaltung mit diskreten Widerständen. 


Verstärkung für Gleichtaktsignale 

Wir wollen nun die Gleichtaktverstärkung der Schaltung nach Abb. 8.10 untersuchen und 
erhöhen dazu beide Eingangsspannungen U,ı und U, jeweils um AU,. Dies führt zu 
einem Anstieg der Ströme /ı und /» durch die beiden Lasttransistoren T3 und T4 um 
AIı bzw. AIı. Da deren Gate-Source-Spannung Ucs jedoch konstant ist, müssen sich die 
Drain-Source-Spannungen ändern, um die entsprechende Stromänderung hervorzurufen. 
Dies ist für den Transistor T4 in Abb. 8.14 grafisch dargestellt. 





Abb. 8.14 Bei der Ansteuerung des Differenzverstärkers nach Abb. 8.10 mit einem Gleichtaktsi- 
gnal führt eine kleine Erhöhung des Stromes bereits zu einer großen Änderung der Ausgangsspan- 
nung 
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Man erkennt, dass wegen des flachen Verlaufs der Kennlinien im Sättigungsbereich 
bereits kleine Stromänderungen A/ zu einer großen Spannungsänderung AU, am Aus- 
gang führen. Dies entspricht einer großen Verstärkung von Gleichtaktsignalen, was jedoch 
unerwünscht ist. Wir wollen daher die Schaltung im nächsten Abschnitt so modifizieren, 
dass sich die Gleichtaktunterdrückung verbessert. 


8.2.2 Verbesserte Differenzeingangsstufe 
Eine deutliche Verbesserung der Verstärkereigenschaften erreicht man durch die in 


Abb. 8.15 gezeigte Schaltung, deren Verstärkung für Gleichtakt- und Gegentaktsigna- 
le ım Folgenden untersucht wird. 





um 
U, 
Ler2 
n in ” 
Un. Un. 


Abb. 8.15 Differenzverstärker mit modifiziertem Stromspiegel 
PSpice: 8.2_CMOS_OP2_diff 


Verstärkung für Gleichtaktsignale 
Bei dieser Schaltung sind wiederum die Gate-Source-Spannungen Ucs der beiden Last- 


PSpice: 8.2_CMOS_OP2_gleich 





transistoren T3 und T4 identisch. Da nun jedoch T3 und T4 als Stromspiegel verschaltet 
sind, sind auch die Ströme in den beiden Zweigen der Schaltung gleich, d.h. es gilt 


eb. (8.30) 
Weiterhin ist wegen der Verschaltung von T3 dessen Drain-Source-Spannung Uns 3 gleich 


der Gate-Source-Spannung Ucs. Steuern wir nun die Schaltung mit einem Gleichtaktsi- 
gnal an, d.h. erhöhen wir sowohl U,; als auch U,» um jeweils AU, erhöhen sich somit 
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auch /, und /» jeweils um den gleichen Betrag A/. Da aber sowohl die Ströme durch T3 
und T4 als auch die anliegenden Gate-Source-Spannungen gleich sind, müssen folglich 
auch die Drain-Source-Spannungen der beiden Transistoren gleich sein, d.h. es gilt 


Ups.a = Uns3 = ÜUcs. (8.31) 


Erhöhen sich also die Ströme durch die Lasttransistoren um A/, ändern sich zwar Uns 4, 
Ups,; und Ucs, aber nur sehr wenig, da bereits eine kleine Erhöhung der Gate-Source- 
Spannung Ucs genügt, um die Änderung des Stromes hervorzurufen. Die Spannung U, 
am Ausgang ändert sich somit kaum (Abb. 8.16), so dass Gleichtaktsignale praktisch nicht 
verstärkt werden. 





Abb. 8.16 Die Ansteuerung mit Gleichtaktsignalen führt bei der Schaltung nach Abb. 8.15 nur zu 
einer geringen Änderung der Ausgangsspannung 


Verstärkung für Differenzsignale 

Zur Untersuchung der Differenzverstärkung der in Abb. 8.15 gezeigten Schaltung erhöhen 
wir die Spannung U,, und verringern gleichzeitig die Spannung U,, jeweils um AU. 
Dabei führt die Erhöhung von U,, zu einer Zunahme des Stroms /» und die Verringerung 
von U, zu einer Abnahme von /}. Letzteres führt zu einer Verringerung der Gate-Source- 
Spannung Ucs, so dass sich der Strom /, verringert, was dem anfänglichen Anstieg von 
I, entgegenwirkt. Der Strom 7, bleibt damit praktisch konstant. Auch dieses Verhalten 
lässt sich grafisch veranschaulichen, indem wir die beiden Kennlinien der Transistoren T2 
und T4 in einem gemeinsamen Diagramm auftragen, wie in Abb. 8.17 gezeigt ist. 

Durch die Erhöhung der Eingangsspannung U, an T2 verschiebt sich die Kennlinie 
von T2 nach oben. Gleichzeitig verschiebt sich die Kennlinie von T4 wegen der Ab- 
nahme von Ucs nach unten. Der Schnittpunkt beider Kurven wandert dadurch um einen 
Betrag AU, nach links, bei annähernd konstantem Strom /». Im Vergleich zu der Schal- 
tung nach Abb. 8.10 erkennt man außerdem, dass sich die Ausgangsspannung U, etwa 
um den Faktor zwei stärker ändert (vgl. Abb. 8.12), so dass man für die Verstärkung von 
Differenzsignalen näherungsweise die Beziehung 


Au,d = —28m (ro,4/ /ro,2) (8.32) 
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U 





Abb. 8.17 Die Ansteuerung der Schaltung nach Abb. 8.15 mit Differenzsignalen führt zu einer sehr 
großen Änderung der Ausgangsspannung 


erhält. Der modifizierte Differenzverstärker nach Abb. 8.15 hat also nicht nur eine bessere 
Gleichtaktunterdrückung als die Schaltung nach Abb. 8.10, sondern auch eine etwa um 
den Faktor zwei höhere Verstärkung für Differenzsignale. 


8.2.3 Mehrstufiger Differenzverstärker 


Zur weiteren Erhöhung der Verstärkung kann eine Verstärkerstufe nachgeschaltet werden, 
die gleichspannungsmäßig an den Differenzverstärker gekoppelt wird (Abb. 8.18). 

Der Transistor T8 stellt dabei eine Sourceschaltung mit T9 als Lastelement dar. Der 
Strom /o,4 im Arbeitspunkt wird über den Stromspiegel T6 und T9 eingestellt. Die Aus- 
gangsspannung U, bei U.; = U. = OV wird dann durch das w//-Verhältnis von T8 
eingestellt. Dies muss sehr sorgfältig geschehen, da bereits kleine Änderungen des w//- 
Verhältnisses zu großen Spannungsänderungen am Ausgang führen. Dies ist in Abb. 8.19 
dargestellt. 

Man wählt w/I! zweckmäßigerweise so, dass die Spannung am Ausgang U, bei auf 
0 V liegenden Eingängen des Differenzverstärkers ebenfalls auf 0 V liegt. Die so dimen- 
sionierte Schaltung hat bereits eine sehr hohe Gegentaktverstärkung bei gleichzeitig sehr 
guter Gleichtaktunterdrückung. Nachteilig ist lediglich der hohe Ausgangswiderstand der 
Sourceschaltung (vgl. Abschn. 7.1.4), der sich beim Treiben niederohmiger Lasten nach- 
teilig auswirkt. Dies lässt sich durch einen nachgeschalteten Sourcefolger verbessern, 
wobei hier eine Push-Pull-Stufe mit den zwei Transistoren TlO und TlIl zum Einsatz 
kommt (Abb. 8.20). 

Ist das Eingangssignal des Sourcefolgers größer als die Einsatzspannung des n-Kanal- 
Transistors, beginnt dieser zu leiten und die Spannung U, am Ausgang folgt dem Ein- 
gangssıgnal U,». Bei Eingangsspannungen kleiner als die (negative) Einsatzspannung des 
p-MOS Transistors beginnt dieser zu leiten. Für Spannungen Urn» < Un < Urnn 
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Abb. 8.18 Die Spannungsverstärkung des Differenzverstärkers lässt sich durch eine nachgeschal- 
tete Sourceschaltung nochmals deutlich erhöhen 





Abb. 8.19 Die Einstellung der Ausgangsspannung U, im Arbeitspunkt erfolgt durch Änderung des 
w/ I-Verhältnisses des Transistors T8 


sperren beide Transistoren, so dass das Eingangssignal in diesem Bereich nicht verstärkt 
wird. Bei Ansteuerung mit einem sinusförmigen Signal ergibt sich daher der in Abb. 8.21 
gezeigte Verlauf von U, mit starken Verzerrungen im Bereich des Übergangs zwischen 
der positiven und der negativen Halbwelle des Signals, den so genannten Übernahmever- 
zerrungen. 


230 8 Operationsverstärker 





Abb. 8.20 Durch die Push-Pull Ausgangsstufe (T1O und TI1) kann der Ausgangswiderstand der 
Schaltung deutlich verringert werden 





Abb. 8.21 Da die Push-Pull Stufe aus Abb. 8.20 im B-Betrieb arbeitet, wird ein Teil des Eingangs- 
signals nicht verstärkt, so dass es zu Übernahmeverzerrungen kommt 


Diese Ubernahmeverzerrungen lassen sich vermindern, in dem man dafür sorgt, dass 
zwischen den Gateanschlüssen eine Spannungsdifferenz von 


ÜBias = Uran + \Urn | (8.33) 


auftritt, so dass beide Transistoren stets leiten. Dies kann durch einen Widerstand oder 
aber durch einen Feldeffekttransistor erreicht werden, der so dimensioniert wird, dass 
bei dem Strom /o,a im Arbeitspunkt die gewünschte Spannung Up;., abfällt, so dass 
die beiden Transistoren jeweils im AB-Betrieb (vgl. Abschn. 6.1.2) arbeiten. Durch die- 
se Maßnahme werden die Übernahmeverzerrungen stark reduziert. Wegen des niedrigen 
Ausgangswiderstandes des Sourcefolgers ist die so entstandene Schaltung (Abb. 8.22) 
dann in der Lage, auch niederohmige Lasten zu treiben. 
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8.2.4 Vom Differenzverstärker zum Operationsverstärker 


Der ideale Differenzverstärker 

Hängt die Ausgangsspannung des Differenzverstärkers nur von der Spannungsdifferenz 
an den Eingängen ab und ist die Gleichtaktunterdrückung unendlich hoch, so bezeichnet 
man den Verstärker auch als idealen Differenzverstärker. Das Schaltsymbol eines Diffe- 
renzverstärkers ist in Abb. 8.23 gezeigt. Die Eingänge bezeichnet man üblicherweise als 
den invertierenden (-) und den nicht invertierenden (+) Eingang. Der Wert A, gibt die 
Verstärkung für Differenzsignale an. 





Abb. 8.23 Schaltsymbol des idealen Differenzverstärkers mit der Differenzverstärkung A,, 


Der Operationsverstärker 
Hat ein Differenzverstärker eine sehr hohe Verstärkung, bezeichnet man diesen auch 
als Operationsverstärker. Mit einer solchen Schaltung lassen sich folgende typische 
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Kenngrößen erreichen: 


Ren & 107...10° 9, 

Aud x 100dB, 
G»100dB, 

Rs #8 102. 


Für Differenzsignale lässt sich damit das in Abb. 8.24 gezeigte Ersatzschaltbild ange- 
ben. 


e ein 


U.|R, Aue U 


Abb. 8.24 Eırsatzschaltbild eines Differenzverstärkers mit der Differenzverstärkung A,, dem Ein- 
gangswiderstand Rein und dem Ausgangswiderstand Raus 


Eigenschaften des idealen Operationsverstärkers 

Hat der ideale Differenzverstärker eine unendliche Spannungsverstärkung, so bezeichnet 
man diesen auch als idealen Operationsverstärker. Das Schaltsymbol des idealen Opera- 
tionsverstärkers ist in Abb. 8.25 gezeigt. Der Masseanschluss des Operationsverstärkers 
(vgl. Abb. 8.24) wird dabei üblicherweise nicht eingezeichnet. 


Abb. 8.25 Schaltsymbol des idealen Operationsverstärkers 
Für den idealen Operationsverstärker gelten damit die folgenden Eigenschaften: 


e Ad > %, d.h. in Schaltungen, bei denen das Ausgangssignal begrenzt ist, ist die 
Spannungsdifferenz zwischen den Eingangsklemmen stets null, 
Rein > %, d.h. es fließt kein Strom in die Eingangsklemmen, 

o Raus => 0, 

.e6>%. 


Die ersten beiden Eigenschaften sınd dabei zur vereinfachten Berechnung von Schal- 
tungen mit idealen Operationsverstärkern von Bedeutung, wie wır nachfolgend anhand 
mehrerer Beispiele zeigen wollen. 
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8.3 Schaltungen mit idealen Operationsverstärkern 


Der Operationsverstärker wird praktisch immer in rückgekoppelten Schaltungen einge- 
setzt. Dabei ist darauf zu achten, dass das Ausgangssignal auf den invertierenden Eingang 
des Verstärkers zurückgeführt wird, da nur so gewährleistet ist, dass ein größer werdendes 
Ausgangssignal einem Anstieg des Eingangssignals entgegenwirkt und damit das Aus- 
gangssignal nicht unbegrenzt ansteigen kann. 


8.3.1 Invertierender Verstärker 


Die Verschaltung eines Operationsverstärkers als invertierender Verstärker ist in Abb. 8.26 
gezeigt. 





Spannungsverstärkung des invertierenden Verstärkers 
Die Spannungsverstärkung bestimmt sich aus 


U,=IR} (8.34) 
und 
U;==IR; (8.35) 
zu n n 
A,=-&4=-Z. (8.36) 
U. Rı 


Dabei fällt auf, dass das Ergebnis nur von der äußeren Beschaltung, nicht aber von 
den Eigenschaften des Operationsverstärkers abhängt. Dies ist eine Eigenschaft rück- 
gekoppelter Schaltungen, auf die wir im Kap. 10 noch näher eingehen werden. Eine 
Konsequenz aus dieser Eigenschaft ıst, dass bei einem linearen Rückkopplungsnetzwerk 
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auch die Übertragungskennlinie einen linearen Verlauf aufweist (Abb. 8.27), so dass die 
Spannungsverstärkung unabhängig vom Arbeitspunkt der Schaltung ist. Insbesondere ist 
die Kleinsignalspannungsverstärkung gleich der Großsignalspannungsverstärkung. 





Abb.8.27 Übertragungskennlinie des Verstärkers nach Abb. 8.26 mit idealem Operationsverstärker 
(durchgezogene Kurve). Bei einem realen Operationsverstärker wird die maximale Aussteuerung 
durch die Betriebsspannungen begrenzt (gestrichelte Kurve) 


Eingangswiderstand des invertierenden Verstärkers 
Der Eingangswiderstand ergibt sıch direkt aus der Masche im Eingansskreis der Schaltung 
in Abb. 8.26. Wir erhalten unter Berücksichtigung, dass der Spannungsabfall zwischen 
den Eingängen gleich null ist, die Beziehung 

U. 

Rin=— -=Rı. (8.37) 

I 
Ausgangswiderstand des invertierenden Verstärkers 
Zur Berechnung des Ausgangswiderstandes schalten wir eine Testquelle U, an den Aus- 
gang der Schaltung und bestimmen bei kurzgeschlossenem Eingang, d.h. U, = 0, den in 
die Schaltung hineinfließenden Strom i, (Abb. 8.28). 

Damit erhalten wir ausgangsseitig die Beziehung 


U,=-I(Rı + R)) (8.38) 


und im Eingangskreis 
IR, =d. (8.39) 


Gleichung (8.39) ist für beliebige Werte von Rı nur erfüllt, wenn / = 0. Dies bedeutet, 
dass die Ausgangsspannung U, = 0 unabhängig vom Strom /, ist, so dass 


Rod. (8.40) 
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Abb. 8.28 Schaltung zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes des invertierenden Verstärkers 
nach Abb. 8.26 


8.3.2 Nichtinvertierender Verstärker 


Abb. 8.29 zeigt einen nichtinvertierenden Verstärker. 





Abb. 8.29 Schaltbild eines nichtinvertierenden Verstärkers mit idealem Operationsverstärker 


PSpice: 8.3_OP_nInv 


Spannungsverstärkung des nichtinvertierenden Verstärkers 
Die Spannungsverstärkung lässt sich unmittelbar mit Hilfe der Spannungsteilerbeziehung 
angeben. Wir erhalten 


Den (8.41) 
"OO R+R 
und damit 5 r 
A=-=1+o. 8.42 
Sr, + R, (8.42) 


Eingangswiderstand des nichtinvertierenden Verstärkers 
Für den Eingangswiderstand gilt 
Ran = 88. (8.43) 
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Ausgangswiderstand des nichtinvertierenden Verstärkers 
Zur Bestimmung von R,us erhält man mit U, = 0 dieselbe Schaltung wıe bei dem inver- 
tierenden Verstärker (Abb. 8.28). Damit ist 


Rse0; (8.44) 
Ein Sonderfall ist der so genannte Spannungsfolger (Abb. 8.30) mit 
Rı>% (8.45) 


und 
R, =0. (8.46) 


Für den Spannungsfolger gilt damit A, = 1. 


U. y 


1 1 


Abb. 8.30 Ein Sonderfall des nichtinvertierenden Verstärkers ist der Spannungsfolger 


8.3.3 Addierer 


Eine einfache Rechenschaltung ist der Addierer (Abb. 8.31), für den wir hier lediglich die 
Spannungsverstärkung bestimmen wollen. 





Abb. 8.31 Schaltbild eines Addierers 
PSpice: 8.3_OP_Addierer 


Im Ausgangskreis gilt 
DIR: (8.47) 
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Im Eingangskreis gilt für die Stöme 





N 
I = > Ds (8.48) 
vl 
wobei 
I, = In (8.49) 
vv 77T R, . g 
Gt AR) = Ks =... Ay = R,803st 
Ro 
1.=-7 2 U (8.50) 


8.3.4 Subtrahierer 


Abb. 8.32 zeigt einen Subtrahierer, der am Ausgang eine der Differenz der Eingangsspan- 
nungen proportionale Spannung liefert. 





Im Ausgangskreis gilt 
U,=-IR+U,.. (8.51) 


Eingangsseitig erhalten wir die Beziehung 


et (8.52) 
2 7: e? Rı a R> . 
sowie 5 5 
jo, (8.53) 


Rı 
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Einsetzen führt schließlich auf 


R 
N (8.54) 
Rı 


8.3.5 Filterschaltungen 


Ein letztes Beispiel zeigt eine Schaltung mit frequenzabhängigen Bauelementen 
(Abb. 8.33). 
Die Übertragungsfunktion ist in diesem Fall frequenzabhängig und man erhält 





R//— 
Az (8.55) 
Rı 
R> l 
Ar ee Se 8.56 
BER Tr joRC en. 
Mit der Abkürzung 
1 
_ 8.57 
@o RC (8.57) 
wird dies zu 
R> l 
A,@)=r 2 ze: (8.58) 
R| l+ J Pen 


Die Eigenschaften von frequenzabhängigen Übertragungsfunktionen und deren Auswir- 
kungen auf das Verhalten der Schaltungen werden im nächsten Kapitel ausführlich disku- 
tiert. 


Abb. 8.33 Schaltbild einer einfachen Filterschaltung mit idealem Operationsverstärker 


PSpice: 8.3_OP_Filter 
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Frequenzverhalten analoger Schaltungen 


9.1 Grundlegende Begriffe 
9.1.1 Amplituden- und Phasengang 
Wir hatten im letzten Kapitel gesehen, dass die Übertragungsfunktion einer Schaltung 
ım Allgemeinen eine komplexwertige Funktion ist, die von der Frequenzvariablen jo 
abhängt. Dies gilt beispielsweise dann, wenn in der Schaltung Bauelemente wie Konden- 
satoren oder Induktivitäten vorkommen. Allgemein lässt sich die Übertragungsfunktion 
dann sowohl getrennt nach Realteil und Imaginärteil in der Form 

A = Re{A} + j Im{A} (9.1) 
als auch getrennt nach Betrag und Phase in der Form 


A = |Alexp(jp) (9.2) 


darstellen. Der Betrag der Übertragungsfunktion ergibt sich dann aus 


|Al = y (Re{A})” + (Im{A})° (9.3) 


und für die Phase gilt 





(9.4) 


Y(A) = arctan ) 


Re {A} 
wobei zu berücksichtigen ist, dass die Arcustangens-Funktion nicht eindeutig ist. 

Den Betrag |A| der Übertragungsfunktion bezeichnet man auch kurz als Amplituden- 
gang und die Phase p als Phasengang. Die grafische Darstellung erfolgt üblicherweise 
in dem so genannten Bode-Diagramm, in dem Amplituden- und Phasengang gemeinsam 
über der Frequenz aufgetragen sind. 
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Für den Amplitudengang benutzt man dabei eine logarithmische Skalierung, wobei zur 
Umrechnung die Beziehung 
AldB] = 2010og|A| (95) 


verwendet wird, die das Ergebnis in der Einheit dB (Dezibel) liefert. 
Wir werden später sehen, dass sich Übertragungsfunktionen von Schaltungen oft aus 
dem Produkt mehrerer Teilfunktionen zusammensetzen, so dass gilt 


A= Aı4s. (9.6) 

Aus der Darstellung nach Betrag und Phase 
|Alexp(jp) = |Aılexp(jp1)|A2| exp(j@2) (9.7) 
= |Aı || A2| exp j(P1 + 9) (9.8) 


folgt unmittelbar, dass sich der Phasengang @ der Übertragungsfunktion A durch die Ad- 
dition der Phasengänge der Teilfunktionen A| und A, ermitteln lässt, also 


Py=yırP. (9.9) 
Für den Betrag der Übertragungsfunktion A gilt 
Al = |A1 || A| , (9.10) 
was durch Logarithmieren beider Seiten der Gleichung schließlich auf die Beziehung 
log |A| = log |A,| + log | A;| (9.11) 


führt. Dies bedeutet, dass sich bei logarithmischer Darstellung der Betrag der Übertra- 
gungsfunktion A durch Addition der Amplitudengänge der Teilfunktionen A, und A» 
ermitteln lässt. 

Im Folgenden wollen wir nun einige wichtige Übertragungsfunktionen untersuchen, 
darunter das Beispiel der einfachen Filterschaltung aus dem letzten Kapitel. 


Bode-Diagramm des Tiefpasses 
Die Übertragungsfunktion der Filterschaltung aus Kap. 8 lautete 


l 
A(jo) = AA——— . 9.12 
(j®) Ir j2 (9.12) 


u) 


Zur Bestimmung des Betrags der Übertragungsfunktion erweitern wir die Funktion 
A(j@) zunächst mit dem konjugiert Komplexen des Nenners und erhalten so die Funktion 
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getrennt nach Real- und Imaginärteil 


1-j 
A(jw) = A——— (9.13) 
ı+(2) 
wo 
Mit (9.3) ergibt sich schließlich für den Betrag der Ausdruck 
l N” 
AGo)| = A ———z 1 + | (9.14) 
@ 0 
hr 2) 
1 
m Äyg——, (9.15) 


Für niedrige Frequenzen, d.h. © « @o, kann der zweite Term ım Nenner der Funktion 
vernachlässigt werden und wir erhalten 


IAlj®)\oxoo = Ab. (9.16) 
Bei der Frequenz ® = wo Ist 
A G@)|o-u, = Ao/ v2, (9.17) 


d.h. der Amplitudengang fällt gegenüber dem Wert Au bei niedrigen Frequenzen um 
den Faktor 1//2 ab, was in logarithmischer Darstellung nach (9.5) einem Abfall von 
20 log |1/V2| = —3 dB entspricht. Für hohe Frequenzen, also > wo, kann die Eins im 
Nenner gegenüber dem zweiten Term vernachlässigt werden und man erhält 


1 
AUo)os%; u Aowo — . (9.18) 
Dies bedeutet, dass bei einer Erhöhung der Frequenz um den Faktor zehn der Amplitu- 
dengang entsprechend um den Faktor zehn kleiner wird. In logarıthmischer Darstellung 
entspricht dies einem Abfall von 20 log |1/10| = —20 dB pro Dekade. 


Die Berechnung der Phase der Übertragungsfunktion erfolgt durch Einsetzen des Real- 
und Imaginärteils aus (9.13) in (9.4), was auf 


w 
Y(w) = arctan (-2) (9.19) 
wo 
führt. Die Phase geht für niedrige Frequenzen, d.h. ® « wo, gegen 


Ploxan = 0 (9.20) 
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und für hohe Frequenzen, d.h. © > wo, wird 


Plan = MM . (9.21) 


Bei der Frequenz ® = wo Ist = —45°. Damit ergibt sıch schließlich der in Abb. 9.1 ge- 
zeigte Verlauf des Amplituden- und Phasengangs. Die Übertragungsfunktion beschreibt 
also einen Tiefpass mit der Grenzfrequenz wo, bei der der Amplitudengang um 3 dB ge- 
genüber dem Wert bei niedrigen Frequenzen abgefallen ist und zu höheren Frequenzen 
mit 20 dB pro Dekade abfällt. Der Verlauf von Amplituden- und Phasengang lässt sich in 
guter Näherung mit Geradenstücken annähern, was ebenfalls in Abb. 9.1 dargestellt ist. 


IAdo)| 


dB 






3 dB 







20 logA, = 
exakter Verlauf | 
| 0,10, & 100, 1000, ® 
P (iR) TAN 
0° __ Näherung 
-90° 
-180° 


0,10 108 100, 


Abb. 9.1 Bode-Diagramm eines Tiefpasses mit der Grenzfrequenz wo 


Bode-Diagramm des Hochpasses 
Eine weitere wichtige Übertragungsfunktion ist 


Jo 


A(jo) = Ad — — . (9.22) 
+ )J® 
Wir bestimmen zunächst den Betrag der Übertragungsfunktion und erhalten 
IAGo)| = Ao (9.23) 


w 
/®5 +? 
Für niedrige Frequenzen, d.h. © « @o, vereinfacht sich (9.23) zu 


Alio)| = A—. (9.24) 
wo 
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Der Betrag ist also zunächst null und steigt dann mit zunehmender Frequenz um 20 dB 
pro Dekade an. Bei = w, erhält man aus (9.23) 


l 
Aljo)| = a, (9.25) 


und für hohe Frequenzen ® > wo wird 
Aljo)| = Av. (9.26) 


Zur Bestimmung des Phasengangs erweitern wir (9.22) mit dem konjugiert Komplexen 
des Nenners und erhalten 


Je(oo — Jw) 
A(jw) = Ad — — ——— 021 
wo” + j@0@ 
— Au —  — 9.28 
Mit (9.4) ergibt sich damit für die Phase 

wo 
Yo = arctan (=) (9.29) 

w 


Für niedrige Frequenzen beträgt die Phase also 90°, hat bei = wo den Wert 45° und 
geht für hohe Frequenzen gegen 0°, so dass sich schließlich der in Abb. 9.2 gezeigte 
Amplituden- und Phasengang ergibt. 


Ale)| 


dB 
20 logA, 


0,1,  & 108 100, 








0,1, 108 100, 


Abb. 9.2 Bode-Diagramm eines Hochpasses mit der Grenzfrequenz @o 
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Die Übertragungsfunktion beschreibt also einen Hochpass mit der Grenzfrequenz wo, 
bei der der Amplitudengang um 3 dB gegenüber dem Wert bei hohen Frequenzen abgefal- 
len ist und zu niedrigeren Frequenzen mit 20 dB pro Dekade abfällt. 


Bode-Diagramm des Bandpasses 

Als letztes Beispiel betrachten wir eine Übertragungsfunktion, die sich aus dem Produkt 
der bereits bekannten Übertragungsfunktionen eines Tiefpasses und eines Hochpasses zu- 
sammensetzt, 


A @ 
Ale) = —— — — . (9.30) 
l+jJj on 91 + J@ 
 — 
Aı A, 


Der Amplituden- und Phasengang lässt sich daher nach (9.9) und (9.11) aus der Addition 
der bereits ermittelten Amplituden- und Phasengänge des Tiefpasses und des Hochpasses 
ermitteln, wie in Abb. 9.3 dargestellt. 


AG)! 
dB 
20 logA, 





0 





"0 a © en) 





Abb. 9.3 Bode-Diagramm eines Bandpasses mit der unteren Grenzfrequenz | und der oberen 
Grenzfrequenz @& 


Die Übertragungsfunktion beschreibt demnach einen Bandpass, der Signale unterhalb 
der unteren Grenzfrequenz | und oberhalb der oberen Grenzfrequenz & unterdrückt. 


Merksatz 9.1 

Ist die Übertragungsfunktion das Produkt aus mehreren Teilfunktionen, ergeben sich 
Amplituden- und Phasengang der Funktion aus der Addition der Amplituden- und 
Phasengänge der Teilfunktionen im Bode-Diagramm. 


9.1 Grundlegende Begriffe 247 
9.1.2 Die komplexe Übertragungsfunktion 


Statt der direkten Analyse der Übertragungsfunktion A(j@®) wollen wir nun einen etwas 
allgemeineren Ansatz verwenden, bei dem die Frequenzvariable j® formal durch die so 
genannte komplexe Frequenz 

s=0+J® (9.31) 


ersetzt wird. Dies entspricht einer Fortsetzung der Funktion A(jw) von der imaginären 
Achse ın die komplexe Ebene hinein. Es wird sich dann zeigen, dass aus der Lage der 
Null- und Polstellen der Funktion A(s) in der komplexen Ebene neben dem Amplituden- 
gang |A(jw)| noch weitere wichtige Eigenschaften der Übertragungsfunktion abgeleitet 
werden können. Dies soll im Folgenden anhand mehrerer einfacher Beispiele gezeigt wer- 
den. 


Komplexe Übertragungsfunktion des Tiefpasses 
Wir wollen zunächst die schon bekannte Übertragungsfunktion des Tiefpasses 


A(jo) = Ao (9.32) 


a2 


wo 


untersuchen. Dazu ersetzen wir die Variable jo durch s = 0 + jw, was auf die komplexe 
Übertragungsfunktion 





A(s) = A 9.33 
(5) 072 = 039) 
führt. Diese hat eine Polstelle auf der reellen Achse in der komplexen Ebene bei 
s=-9 ; (9.34) 


wie ın Abb. 9.4 dargestellt ist. 


Polstelle 





Abb. 9.4 Lage der Polstelle eines Tiefpasses in der komplexen s-Ebene 
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Vergleichen wir dies mit dem Ergebnis aus Abschn. 9.1.1, so stellen wir fest, dass 
der Betrag der Polstelle der komplexen Übertragungsfunktion genau der Grenzfrequenz 
des Tiefpasses entspricht. Dieses wichtige Ergebnis wollen wir uns veranschaulichen und 
tragen dazu den Betrag von A(s) über der komplexen Ebene auf (Abb. 9.5), wobei wir 
lineare Achsenskalierungen gewählt haben. Der Betrag der Übertragungsfunktion geht 
bei der Polstelle gegen unendlich und fällt mit zunehmender Entfernung von der Polstelle 
immer weiter ab. 
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UÜbertragungsfunktion 
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Abb. 9.5 Betrag der Übertragungsfunktion eines Tiefpasses mit einem Pol beis = —w» in der 
komplexen s-Ebene 


S.m.i.L.E: 9.1_Komplexe Übertragungsfunktion 


Der uns interessierende Amplitudengang |A(jw)]| entspricht nun dem Betrag der kom- 
plexen Übertragungsfunktion entlang der jw-Achse, da die uns interessierende Frequenz- 
variable jw ist. Zur Verdeutlichung ist dieser Bereich in Abb. 9.5 nochmals hervorgeho- 
ben, wobei wir uns auf den Bereich positiver Frequenzen beschränkt haben. Man erkennt 
deutlich den Abfall des Amplitudenganges für Frequenzen im Bereich oberhalb ® = wo. 
Der Pol auf der reellen Achse an der Stelle s = —wo führt also dazu, dass der Betrag 
der Übertragungsfunktion entlang der imaginären Achse für Frequenzen größer | — @o| 
abnımmt. Bei logarithmischer Darstellung des Amplitudenganges ergibt sich damit der 
bereits in Abb. 9.1 dargestellte Verlauf. 


Komplexe Übertragungsfunktion des Hochpasses 
Als weiteres Beispiel betrachten wir die Übertragungsfunktion eines Hochpasses 
© 
ae (9.35) 
+ J@ 
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Ersetzen der Variable jo durch s = o + jo führt auf die komplexe Übertragungsfunktion 


A)=A——. (9.36) 
wo ts 


mit einer Polstelle auf der reellen Achse bei s = —wno und einer Nullstelle bei s = O 
(Abb. 9.6). 


j® 








Polstelle Nullstelle 


% 


Abb. 9.6 Lage der Polstelle und der Nullstelle eines Hochpasses in der komplexen s-Ebene 


In der komplexen Frequenzebene erhält man den in Abb. 9.7 gezeigten Verlauf des 
Betrags der Übertragungsfunktion, der bei der Nullstelle s = 0 den Wert null annimmt 
und bei der Polstelle s = —wn, gegen unendlich geht. 


Polstelle der 
UÜbertragungsfunktion 


Nullstelle der 
UÜbertragungsfunktion 


Abb.9.7 Betrag der Übertragungsfunktion eines Hochpasses mit einem Pol beis = — wo und einer 
Nullstelle bei s = 0 in der komplexen s-Ebene 


Betrachten wir nun den Amplitudengang, d.h. den Betrag der Übertragungsfunktion 
entlang der imaginären Frequenzachse, so erkennen wir, dass die Nullstelle bei = 0 
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in Verbindung mit der Polstelle bei ® = —wn dazu führt, dass der Amplitudengang für 
Frequenzen ® > 0 zunächst ansteigt und dann für Frequenzen oberhalb wo Konstant ver- 
läuft, was in logarithmischer Darstellung dem bereits in Abb. 9.2 dargestellten Ergebnis 
entspricht. 


Übertragungsfunktion mit komplexen Polstellen 

In einem letzten Beispiel soll der Fall komplexer Polstellen untersucht werden. Die be- 
trachtete Übertragungsfunktion habe eine reelle und zwei konjugiert komplexe Polstellen, 
wie in Abb. 9.8 dargestellt. 


j® 


Polstellen 





Abb. 9.8 Lage der Polstellen einer Übertragungsfunktion mit komplexen Polstellen 


In der komplexen Frequenzebene ergibt sich damit der in Abb. 9.9 dargestellte Verlauf 
des Betrags der Übertragungsfunktion. 

Man erkennt, dass eine Überhöhung in dem Amplitudengang auftritt, wenn die Pole in 
die Nähe der imaginären Achse gelangen. Für den Fall, dass die Pole direkt auf der ima- 
ginären Achse liegen, hat der Amplitudengang offensichtlich eine Singularität an dieser 
Stelle. Wir werden im nächsten Kapitel sehen, dass in diesem Fall die Schaltung nicht 
stabil ist, sondern schwingt. 
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Abb. 9.9 Betrag der Übertragungsfunktion mit komplexen Polstellen in der s-Ebene 
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Merksatz 9.2 
Die Lage der Null- und Polstellen der Übertragungsfunktion A(s) einer Schaltung 
in der komplexen s-Ebene bestimmt den Amplitudengang der Schaltung. 


9.1.3 Verhalten im Zeitbereich 


Aus der Lage der Null- und Polstellen einer Übertragungsfunktion A(s) lassen sich ebenso 
Aussagen über das Verhalten der Schaltung im Zeitbereich treffen. Der Zusammenhang 
ist dabei über die Laplace-Transformation gegeben. So ist die Impulsantwort us;(f) einer 
Schaltung im Zeitbereich gegeben durch 


us(t) = L {A(s)} , (9.37) 


wobei £! die inverse Laplace-Transformation von dem Frequenzbereich in den Zeitbe- 
reich ist. Wir betrachten an dieser Stelle nur zwei Spezialfälle, nämlich den Fall einer 
einfachen reellen Polstelle und den Fall einer konjugiert komplexen Polstelle. 


Übertragungsfunktion mit reeller Polstelle 
Im ersten Fall hat die Übertragungsfunktion die Form 





a 
A(s) = 9.38 
= 143 (0.38) 
was ım Zeitbereich die Impulsantwort 
us(t) = awy exp (-wol) , (9.39) 


liefert, also eine exponentiell ab- oder anklingende Kurve, abhängig davon ob die Polstelle 
in der linken oder der rechten Halbebene der komplexen Frequenzebene liegt. 


Übertragungsfunktion mit konjugiert komplexem Polstellenpaar 


Bei konjugiert komplexen Polstellen, d.h. bei einer Übertragungsfunktion der Form 
A6$) = (9.40) 
$S) = — 
(Ss +@o + Ja)(s + @o — Ja) 


erhält man als Impulsantwort 
us(t) = E00 sin (at). (9.41) 
a 


Liegt die Polstelle dabei in der linken Halbebene, handelt es sich um eine abklingende Si- 
nusschwingung, liegt die Polstelle in der rechten Halbebene, ergibt sich eine anklingende 
Sinusschwingung. 
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Abhängig von der Lage der Polstellen ergeben sich damit unterschiedliche Impulsant- 
worten, wie ın Abb. 9.10 für drei Fälle dargestellt ist. Insbesondere erkennt man, dass 
sich eine anklingende Schwingung einstellt, wenn die Pole ın der rechten Halbebene 
liegen. Bei allen technischen Schaltungen kann also keine Polstelle in der rechten Halb- 
ebene liegen, da sich keine Schwingung einstellen kann, deren Amplitude ständig ansteigt. 
Ein wichtiger Spezialfall liegt vor, wenn die Polstellen auf der imaginären Achse lıe- 
gen. In diesem Fall handelt es sich um einen Oszillator, der eine Sinusschwingung mit 
konstanter Amplitude liefert. Diese Schaltungen werden ım nächsten Kapitel gesondert 
behandelt. 





Abb.9.10 Beiträge der einzelnen Pole einer Übertragungsfunktion zu der Impulsantwort. Nur wenn 
die Pole in der linken Halbebene liegen, ist die Impulsantwort begrenzt 


S.m.1.L.E: 9.1_Pol-Nullstellen 
—- 


Merksatz 9.3 

Nur wenn sämtliche Polstellen einer Übertragungsfunktion A(s) in der linken Halb- 
ebene der s-Ebene liegen, ist die entsprechende Schaltung stabil. Ein beliebiges 
Eingangssignal führt dann stets zu einem begrenzten Ausgangssignal. 


9.2 Übertragungsfunktionen von Verstärkerschaltungen 
9.2.1 Komplexe Übertragungsfunktion und Grenzfrequenz 


Im letzten Abschnitt haben wir den Zusammenhang zwischen der Lage der Null- und 
Polstellen einer komplexen Übertragungsfunktion und dem Amplitudengang untersucht. 
Dabei haben wir insbesondere festgestellt, dass eine Nullstelle zu einem Ansteigen und 
eine Polstelle zu einem Absinken des Amplitudenganges um jeweils 20 dB pro Dekade 
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führt. Liegt also eine Übertragungsfunktion vor, deren Null- und Polstellen bekannt sind, 
so lässt sich der Amplitudengang sehr einfach skizzieren. Als Beispiel betrachten wir die 
Übertragungsfunktion eines Verstärkers der Form 
as(s—nı) 
Als) = — nn (9.42) 
(s — pı)(s — P2)(s — P3) 
mit 
Ipıl < |p2l < Inıl < |p3| . (9.43) 

Die Übertragungsfunktion hat zunächst eine Nullstelle bei s = 0. Danach folgen zwei 
Polstellen bei p| und p». Bein; folgt eine weitere Nullstelle und schließlich bei p3 eine 
Polstelle, so dass sich der in Abb. 9.11 gezeigte Amplitudengang ergibt. 


|A(jo)| ı (log) 











oL Qu I 
[pl Ipzl Inıllps © (109) 
Abb. 9.11 Näherungsweise Darstellung des Betrages der Übertragungsfunktion nach (9.42) 


PSpice: 9.2_Uebertragungsfunktion 





Bei Verstärkern wird in der Regel nur der Bereich konstanter Verstärkung genutzt; in 
obigem Beispiel also der Bereich zwischen den Frequenzen |pı| und |p>|, die als unte- 
re Grenzfrequenz &; bzw. obere Grenzfrequenz &p bezeichnet werden. Wir wollen nun 
mehrere Methoden kennenlernen, um die Grenzfrequenzen von Verstärkerschaltungen zu 
ermitteln, wobei wir zunächst die Grenzfrequenzen direkt aus der Übertragungsfunktion 
bestimmen wollen. 


Übertragungsfunktionen für hohe und für niedrige Frequenzen 

Aus Abb. 9.11 wird ersichtlich, dass es zur Bestimmung der Grenzfrequenzen nicht nö- 
tig ist, die gesamte Übertragungsfunktion zu kennen, sondern lediglich den die jeweilige 
Grenzfrequenz bestimmenden Anteil. So ist z.B. zur Bestimmung von &z der Verlauf 
des Amplitudenganges für niedrige Frequenzen unerheblich. Wir wollen dies anhand der 
Übertragungsfunktion (9.42) zeigen und zerlegen dazu die Funktion in drei Teilfunktionen 


A(s) = AonAr(s)Ay (5) : (9.44) 


Der Ausdruck Ag ist dabei der Wert der Verstärkung für mittlere Frequenzen, d.h. für 
@®L <@ < wy. A,(s) beschreibt die Frequenzabhängiskeit der Verstärkung bis zur un- 
teren Grenzfrequenz und geht für hohe Frequenzen gegen den Wert eins; Ay(s) ist für 
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niedrige Frequenzen gleich eins und beschreibt die Frequenzabhängiskeit der Verstärkung 
ab der oberen Grenzfrequenz. Führt man die Zerlegung für das genannte Beispiel durch, 
erhält man 








Aa BACH (9.45) 


P2P3 S— Ppı (z-1) (z-1) 

u u \ P2 P3 

A Al) — 
An ($) 


Zur Bestimmung der oberen Grenzfrequenz können wir dann den Term A; (s) in (9.45), 
der für hohe Frequenzen gegen den Wert eins geht, vernachlässigen und es genügt die 
Betrachtung der Übertragungsfunktion für hohe Frequenzen 


Adaae _ Fr (9.46) 
plz _ı\(£ 1 
p2 P3 


wie in Abb. 9.12 dargestellt ist. Die obere Grenzfrequenz wird dann durch den niedrigsten 





Pol der Übertragungsfunktion für hohe Frequenzen bestimmt, d.h. in unserem Fall p», 
da die restlichen Pole und Nullstellen, also nı und p3, bei deutlich höheren Frequenzen 
liegen und den Verlauf des Amplitudenganges bei p> nicht beeinflussen. 

Entsprechendes gilt für die untere Grenzfrequenz, die sich aus dem höchsten Pol der 
Übertragungsfunktion für niedrige Frequenzen AyA; (s) ergibt. 


Dominierende Pole 

Wird, wıe in obigem Beispiel, die Grenzfrequenz lediglich durch einen einzigen Pol be- 
stimmt, so bezeichnet man diesen auch als dominierenden Pol. Die Grenzfrequenz ent- 
spricht dann dem Betrag des Pols, wie wir in Abschn. 9.1.2 am Beispiel des Tief- bzw. 
Hochpasses gezeigt haben. Wir werden später Verfahren kennenlernen, mit denen sich die 
dominierenden Pole von Schaltungen sehr einfach bestimmen lassen, ohne die Übertra- 
gungsfunktion zu kennen. Zunächst wollen wir jedoch die Grenzfrequenzen direkt aus der 
Übertragungsfunktion bestimmen. 


IAo)|, AA, 





IP-| Ip>| In; |p3] ” 


Abb. 9.12 Zur Bestimmung der oberen Grenzfrequenz genügt es, die Übertragungsfunktion für 
hohe Frequenzen, Ag Az (s), zu untersuchen 
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9.2.2 Berechnung der Grenzfrequenzen 


Wir wollen nun die Grenzfrequenzen aus der Übertragungsfunktion einer Schaltung be- 
stimmen und betrachten dazu die in Abb. 9.13 gezeigte Sourceschaltung. Dabei nehmen 
wir folgende Werte für die Bauteilparameter an: RR = 2M8®2, R = 5,6M%, R; = 
A5K2, RR. = 12. RR, = 005, = 12m$,C = 0, 1IEG Se II, 
Cos = 10pF, Cop = 1pF, ro > R;. 





R G 


#0] 


Abb. 9.13 Schaltungsbeispiel zur Bestimmung der unteren und oberen Grenzfrequenz 


PSpice: 9.2_Grenzfrequenz 





Zur Untersuchung der Frequenzabhängiskeit der Schaltung muss berücksichtigt wer- 
den, dass auch der Transistor selbst frequenzabhängige Übertragungseigenschaften auf- 
weist, was sich in dem entsprechenden Kleinsignalersatzschaltbild des Transistors für 
hohe Frequenzen zeigt (vgl. Abb. 4.23). Damit erhält man für das frequenzabhängige 
Kleinsignalersatzschaltbild der in Abb. 9.13 dargestellten Verstärkerschaltung die Schal- 
tung nach Abb. 9.14. 





Abb. 9.14 Kleinsignalersatzschaltbild der Schaltung nach Abb. 9.13 unter Berücksichtigung aller 
Kapazitäten 


Wir wollen zunächst die Wirkung der einzelnen Kapazitäten untersuchen und dann in 
den folgenden Abschnitten die obere und die untere Grenzfrequenz der Schaltung be- 
stimmen. Die Kapazitäten C, und C, dienen zum Ein- bzw. Auskoppeln der Signale. 
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Für hohe Frequenzen haben diese Kapazitäten eine sehr niedrige Impedanz und stellen 
praktisch einen Kurzschluss dar, für niedrige Frequenzen verringern sie jedoch die Ver- 
stärkung, da die Kapazitäten mit abnehmender Frequenz immer hochohmiger werden. 
Beide Kapazitäten wirken sich daher auf die untere Grenzfrequenz der Verstärkerschal- 
tung aus. Die beiden parasitären Kapazitäten des Transistors verringern die Verstärkung 
des Transitors bei hohen Frequenzen und bestimmen damit die obere Grenzfrequenz der 
Schaltung. 

Die untere Grenzfrequenz einer Verstärkerschaltung wird also ın der Regel durch die 
Koppelkondensatoren bestimmt und die obere Grenzfrequenz durch die parasitären Kapa- 
zitäten des Transistors. 

Zur Berechnung der Grenzfrequenzen müssen wir nun zunächst die Übertragungs- 
funktion der Kleinsignalersatzschaltung mit Hilfe von Maschen- und Knotengleichungen 
aufstellen. Dies ist jedoch sehr aufwändig, so dass wir die Schaltung zur Bestimmung 
der oberen und unteren Grenzfrequenz jeweils vereinfachen und nur die entsprechende 
Übertragungsfunktion für niedrige bzw. hohe Frequenzen aufstellen. 


Bestimmung der unteren Grenzfrequenz &, 

Wir hatten im letzten Abschnitt gesehen, dass die parasitären Kapazitäten des Transistors 
nur die obere Grenzfrequenz der Verstärkerschaltung beeinflussen, jedoch keine Auswir- 
kung auf die untere Grenzfrequenz w; haben. Wir können daher bei der Bestimmung der 
unteren Grenzfrequenz die parasitären Kapazitäten vernachlässigen. Dadurch vereinfacht 
sich die Schaltung und ebenso die Übertragungsfunktion deutlich. Wir erhalten somit das 
in Abb. 9.15 gezeigte Kleinsignalersatzschaltbild für niedrige Frequenzen. 


R,  cC, Q, 
mGS 


Abb. 9.15 Kleinsignalersatzschaltbild der Schaltung nach Abb. 9.13 zur Bestimmung der unteren 
Grenzfrequenz 


Die Übertragungsfunktion A(s) = u„/u. für niedrige Frequenzen bestimmt sich dann 
aus 


R; 
ee nn (9.47) 
a m a R; a R, + : 
sowie 
R R 
ucs = UF Rp (9.48) 


ME — — —— 
(Rı//R)+ Re + 
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zu 


on BllRdRılR) 8 
R. E. (Rı//R2) (s fr meer) (s + arts) 


Diese Funktion hat offensichtlich zwei Polstellen und zwei Nullstellen, so dass sıe sich in 
der Form 


(9.49) 


u (s-nı)(s—n2) 
ZN en 


darstellen lässt. Die beiden Nullstellen liegen dann bei 


n]; =0 (9.51) 
und 
nz =0 (9,52) 
und die Polstellen bei 
= 6,78rads" (9.53) 
= — —6,78rads 
a = (Re Z= Rı//R;) 
und 
a I 0. 9.54 
ER = > 


wobei wir rads! als Einheit für die Kreisfrequenz ® = 2 f verwenden. 

Wir erkennen, dass in dem Beispiel die untere Grenzfrequenz im Wesentlichen durch 
den Pol bei p» bestimmt wird, da der andere Pol bei pı betragsmäßig bei wesentlich 
kleineren Werten liegt als der Pol bei p>. Der Pol bei p> ist damit ein dominierender Pol 
und wir erhalten für die untere Grenzfrequenz der Schaltung 


1 
= = 7. — 95 8rads! . 9.55 


Merksatz 9.4 
Die untere Grenzfrequenz einer Schaltung kann aus den Null- und Polstellen der 
Übertragungsfunktion der Schaltung für niedrige Frequenzen bestimmt werden. 


Bestimmung der oberen Grenzfrequenz &y 

Für hohe Frequenzen können die Koppelkapazitäten als Kurzschluss betrachtet werden. 
Das Frequenzverhalten wird hier allein durch die parasitären Bauteilkapazitäten bestimmt. 
Für das Beispiel der Sourceschaltung nach Abb. 9.13 erhalten wır damit das in Abb. 9.16 
gezeigte Kleinsignalersatzschaltbild für hohe Frequenzen. 
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Abb. 9.16 Kleinsignalersatzschaltbild der Schaltung nach Abb. 9.13 zur Bestimmung der oberen 
Grenzfrequenz 


Zur Bestimmung der Übertragungsfunktion A(s) dieser Ersatzschaltung zeichnen wir 
zur Vereinfachung die Schaltung um, indem wir die Spannungsquelle am Eingang in eine 
äquivalente Stromquelle umformen (Abb. 9.17). 





Abb. 9.17 Kleinsignalersatzschaltbild für hohe Frequenzen nach Ersetzen der Eingangsspannungs- 
quelle durch eine äquivalente Stromquelle 


Weiterhin setzen wir zur Vereinfachung der Schreibweise 
Re = R.//Rı//R x 1kQ% (9.56) 


sowie 
Ra = Rz//Ra =41K8. (9.57) 


Damit ergibt sich schließlich die Schaltung nach Abb. 9.18. 


Con 





U 
To ImYcs 


Abb. 9.18 Vereinfachte Darstellung der Schaltung nach Abb. 9.17 durch Zusammenfassen der Wi- 
derstände am Ein- und Ausgang der Schaltung 


Im Eingangskreis gilt die Beziehung 


u u 
— = — + 5Cos ugs + sCop(Ucs — Ua) (9.58) 
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und im Ausgangskreis ergibt sich 


Ua 
sSCop(Ucs — Ua) = EmUcs + RR, (9.59) 





Die Übertragungsfunktion für hohe Frequenzen wird damit durch Elimination von ugs 


_ &mRa'Re Z(s) 





Ua 
AN=-— = 9.60 
(5) : R. No (9.60) 
mit dem Zähler 2 
Zs)=1-s- (9.61) 


und dem Nennerpolynom 
R,' 
N(s) =1+sRo [cs + Cop ( le = Tr EnRe) + S"CasCopRa' Re’ . (9.62) 
e’ 


Die Übertragungsfunktion A(s) hat offensichtlich eine Nullstelle und zwei Polstellen, so 
dass wir sie in der Form 


A(s) = Ay 13) 


u. (9.63) 
1) 
Pı P2 
darstellen können. Die Nullstelle liegt dann bei 
= Em _ 9 —]| 
ne el 2x W0rads , (9.64) 
Cop 


also einer sehr hohen Frequenz. 

Die beiden Polstellen von A(s) bestimmen sich durch Nullsetzen des Nennerpolynoms 
N(s), wobei wir die quadratische Gleichung lösen wollen, ohne die Lösungsformel zu 
benutzen. Dazu betrachten wir das Nennerpolynom X (s) in der Darstellung nach (9.63) 


N 6) = ( _ -) ( _ -) (9.65) 
Pı P2 


1 1 sd 
-]1-s[|—+—]|+s (9.66) 
Pı P2 Pı Pp2 





und setzen voraus, dass die Polstellen weit auseinanderliegen, also |pı| « |p>]| gilt. Dann 


wird 
l 


PıPp2 





1 
Nele (9.67) 
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Durch Vergleich der Koeffizienten mit (9.62) erhält man damit als Lösung 
—1 


— = 50 x 10° rad ss“! (9.68) 
Re |Cos + Cop (\ +75 + SmRa)| 


Pi 
und 
1 1 1 Ba 
RaCop CosRa CosRe Cocos 
Der Pol bei pı ist somit der dominierende Pol, der die obere Grenzfrequenz bestimmt, 
so dass gilt 


— -488x 10°rads! . (9.69) 


l 
Re |Ces + Cop (1 dr ze Ar gmRa)| 


e'’ 


on = |pıl = —- 50x 10rads!. (9.70) 


Merksatz 9.5 
Die obere Grenzfrequenz einer Schaltung kann aus den Null- und Polstellen der 
Übertragungsfunktion der Schaltung für hohe Frequenzen bestimmt werden. 


9.3 Grenzfrequenz von Verstärkergrundschaltungen 


Nachdem wiır im letzten Abschnitt mathematische Verfahren zur Bestimmung der Grenz- 
frequenzen aus der Übertragungsfunktion kennengelernt haben, wollen wir nun die wich- 
tigsten Verstärkergrundschaltungen betrachten. Dabei werden wir uns mehr dem schal- 
tungstechnischen Aspekt zuwenden und den Einfluss der Schaltungsparameter der verein- 
fachten Ersatzschaltbilder auf die obere Grenzfrequenz untersuchen. 


9.3.1 Emitterschaltung 
Aus dem allgemeinen Wechselstromersatzschaltbild der Emitterschaltung ohne Gegen- 


kopplungswiderstand (Abb. 9.19) ergibt sich nach Ersetzen des Bipolartransistors durch 
dessen Kleinsignalersatzschaltbild für hohe Frequenzen das in Abb. 9.20 gezeigte Ersatz- 


schaltbild. 
R, 
R, U, 
U, ( 


Abb. 9.19 Allgemeine Darstellung des Wechselstromersatzschaltbildes der Emitterschaltung 
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e Coc 


u. 1 ÜBE Ce RR, U, 
| Im ÜBE 


Abb. 9.20 Kleinsignalersatzschaltbild der Emitterschaltung nach Abb. 9.19 





Durch Umformen der Spannungsquelle in eine äquivalente Stromquelle erhält man die 
in Abb. 9.21 gezeigte Schaltung. 


En 
er ea Osc 






\ 
\ 


Ve ge R, U, 
; ImUBE 
Abb. 9.21 Kleinsignalersatzschaltbild nach Ersetzen der Eingangsspannungsquelle durch eine 
äquivalente Stromquelle 
Durch Zusammenfassen der beiden Widerstände im Eingangskreis zu 
Re = Tta//Re (9.71) 
erhalten wir die Schaltung nach Abb. 9.22. Der Vergleich mit Abb. 9.18 zeigt, dass beide 


Schaltungen bis auf die Bezeichnungen der parasitären Kapazitäten identisch sind. Wir 
können also die im letzten Abschnitt hergeleiteten Beziehungen übernehmen und erhalten 





Em 
nı = —— (9.72) 
Te 
für die Nullstelle und 
—| 
Di So TE ee an (9.73) 
Re | Cor + Coc (1 + #& + gmRa)| 
sowie 
(9.74) 





für die beiden Polstellen der Emitterschaltung. 
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Osc 





e u | CgE R, U, 
I OmUBeE 


Abb. 9.22 Vereinfachte Darstellung der Schaltung nach Abb. 9.21 durch Zusammenfassen der Wi- 
derstände am Eingang der Schaltung 


Beispiel 9.1 
ubli One — SB, Cs = al, = II sind, = UNS lg! 
sich für den ersten Pol 


pı =-772x10rads!. (9.75) 
Der zweite Pol liegt bei etwa 
m» =-14x10’rads! (9.76) 
und damit bei betragsmäßig deutlich höheren Frequenzen als der erste Pol, der damit 
dominiert. Die Grenzfrequenz der Schaltung wırd damit im Wesentlichen durch die 
Kapazität Cgc, multipliziert mit der Spannungsverstärkung g,„ R., bestimmt. 
Die Nullstelle von A(s) liegt bei 
n, =13,2 x 10’rads, (9.77) 
also bei sehr hohen Frequenzen. Damit ergibt sich für das Beispiel die in Abb. 9.23 


gezeigte Pol- Nullstellenverteilung und der dazugehörige Amplitudengang nach 
Abb. 9.24. 


jo® 
P2 % n, © 


Abb. 9.23 Lage der Null- und Polstellen der Emitterschaltung in der komplexen s-Ebene 
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Al, (log) 


IP4l Train] 53 @ log) 


Abb. 9.24 Schematische Darstellung des Amplitudenganges der Emitterschaltung 


9.3.2 Miller-Effekt 


Aus dem Ausdruck für den dominierenden Pol pı der Emitterschaltung sieht man, dass 
die Kapazität Cgc etwa um den Faktor der Spannungsverstärkung g,, R. vergrößert in die 
Rechnung eingeht und damit in vielen praktischen Fällen die Grenzfrequenz bestimmt. 
Dies lässt sich mit Hilfe des so genannten Miller-Theorems erklären. Dieses besagt, dass 
sich die zwischen Eingangs- und Ausgangskreis befindliche Kapazität Cgc durch je eine 
äquivalente Kapazität im Ein- und Ausgangskreis ersetzen lässt. Dazu betrachten wir zu- 
nächst die Ersatzschaltung nach Abb. 9.25, in der die Spannung u„ im Ausgangskreis 
betragsmäßig um den Faktor g,, R, größer ist als die Spannung ugg im Eingangskreis. 

Eine Spannungsänderung am Eingangsknoten bewirkt demnach, unter Beachtung der 
Vorzeichen, einen um den Faktor (1 + g„R.) größeren Spannungsabfall über der Kapazi- 
tät Cpc. Von der Eingangsseite der Schaltung aus betrachtet verhält sich die Kapazität Cgc 
daher so, als sei eine um den Faktor (1 + g„R.) größere Kapazität in den Eingangskreis 
geschaltet. Bezogen auf die Spannungsänderung im Ausgangskreis ist der Spannungsab- 
fall über der Kapazität jedoch nur um den Faktor (g„,Ra + I)/(gmRa) X 1 vergrößert. 
Von der Ausgangsseite der Schaltung aus betrachtet verhält sich Cgc also wıe eine Ka- 
pazität der gleichen Größe, die in den Ausgangskreis geschaltet ist. Damit lässt sich die 
Ersatzschaltung nach Abb. 9.26 angeben. 





e' ie Cor R, | U, 
I Im ÜBE 


Abb. 9.25 Der Spannungshub an der Basis-Kollektor-Kapazität Cgc, und damit die Wirkung der 
Kapazität, vergrößert sich durch die Verstärkereigenschaft der Schaltung deutlich 
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Car | Coctt+anR,) 
“IT 0 = 


Abb. 9.26 Alternative Darstellung der Schaltung nach Abb. 9.25 durch Anwendung des Miller- 
Theorems 





Die Übertragungsfunktion der Schaltung erhalten wir damit unter Vernachlässigung 
der Kapazität Cpc im Ausgangskreis direkt aus Abb. 9.26, was auf 


8m Ra Re' l 
As Se BEE EEE CE BEER SEE (9.78) 
Re 1+sRe|Coe + Coc (1 + gmRa) 
führt. Diese Funktion hat nur eine Polstelle bei 
1 
die (9.79) 


Kl Gel] 


was bis auf den fehlenden Term R,/ Re mit der Lösung (9.73) aus dem letzten Abschnitt 
übereinstimmt. 


Merksatz 9.6 

Die obere Grenzfrequenz der Emitterschaltung wird im Wesentlichen durch zwei 
Pole bestimmt, die durch die parasitären Kapazitäten des Transistors hervorgerufen 
werden. Dabei wird das Verhalten durch die Basis-Kollektor-Kapazität dominiert, 
da deren Wirkung durch den Miller-Effekt vergrößert wird. 


9.3.3 Emitterschaltung mit Gegenkopplungswiderstand 


Aus dem Wechselstromersatzschaltbild der Emitterschaltung mit R; nach Abb. 9.27 er- 
hält man durch Ersetzen des Transistors durch dessen Kleinsignalersatzschaltbild die in 
Abb. 9.28 dargestellte Schaltung. 





Abb. 9.27 Allgemeine Darstellung des Wechselstromersatzschaltbildes der Emitterschaltung mit 
Gegenkopplungswiderstand 
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Abb. 9.28 Kleinsignalersatzschaltbild der Emitterschaltung mit Gegenkopplungswiderstand nach 
Abb. 9.27 


Dabei berücksichtigt Cz die parasitäre Kapazität am Emitterknoten. Im Folgenden soll 
der Fall großer Werte von Rx, d.h. g,. Rx > 1, untersucht werden. Es gilt dann für die 


Übertragungsfunktion 
Ra 
A = - —— (9.80) 
Rıllsc 
Ra 
= —-—(1+sCERı) . (9.81) 
Rx 


Die Übertragungsfunktion hat also eine Nullstelle bei 


—|] 


mezs ml 9.82 
IERc, (9.82) 
was zu einem Anstieg der Verstärkung ab der Frequenz 
In = — (0.83) 
o= |Inı| = —— 
" RkCr 


führt. Es ergibt sich damit der in Abb. 9.29 gezeigte Amplitudengang, wobei bei höheren 
Frequenzen die Verstärkung aufgrund der hier nicht berücksichtigten Pole, die durch die 
Kapazitäten Cgc und Cr verursacht werden, wieder absinkt. 


Aula (log) 


R, | 
In;| @ (log) 


Abb. 9.29 Amplitudengang der Emitterschaltung mit Gegenkopplungswiderstand 
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9.3.4 Kollektorschaltung 


Aus dem Wechselstromersatzschaltbild der Kollektorschaltung (Abb. 9.30) erhält man 
durch Ersetzen des Bipolartransistors durch dessen Kleinsignalersatzschaltbild die Schal- 
tung nach Abb. 9.31. 





Abb. 9.31 Kleinsignalersatzschaltbild der Kollektorschaltung nach Abb. 9.30 


Da der Kollektorknoten c wechselstrommäßig auf Masse liegt und sich das Potenzial 
an dem Knoten daher nicht ändert, tritt der Miller-Effekt nicht auf und Cgc wirkt sich 
deutlich geringer aus als bei der Emitterschaltung. Durch Umzeichnen erkennt man, dass 
Cpc parallel zu der Signalquelle liegt (Abb. 9.32). 





Abb. 9.32 Kleinsignalersatzschaltbild der Kollektorschaltung (Abb. 9.31) nach Verschieben der 
Basis-Kollektor-Kapazität Cgc 
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Verhalten der Kollektorschaltung für große Quellimpedanzen 
Für große Quellimpedanzen bilden R, und Cgc einen Tiefpass bei niedrigen Frequenzen, 
so dass man einen Pol bei 

—] 


9.84 
R.Cgc en 





Pi 
erhält. 


Verhalten der Kollektorschaltung für kleine Quellimpedanzen 

Ist die Quellimpedanz R., klein, ist Cgc durch die Signalquelle praktisch kurzgeschlos- 
sen und somit nicht mehr wirksam. Ausgehend von der dann entstehenden Schaltung 
(Abb. 9.33) erhält man 


Ue ZUBE + Ua (9.85) 
sowie 2 n 
BE a 
—— = — 9.86 
Z, + 8m UBE R, (9.86) 
mit der Abkürzung 


(9.87) 





Abb. 9.33 Kleinsignalersatzschaltbild der Kollektorschaltung für kleine Quellimpedanzen. Durch 
die niederohmige Spannungsquelle u. wird die Basis-Kollektor-Kapazität Cgc (vgl. Abb. 9.32) 
praktisch kurzgeschlossen 


Elimination von uppg liefert 


ma = R, (1 1 942%) 


En ee 9.88 

Ue Zat+Ra(l+ gmZr) 
Rücksubstitution von Z,, führt auf die Übertragungsfunktion 
l : CBErr 

A Nun Se (9.89) 


= (+1 + gmrz) + sCherz 
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Die Übertragungsfunktion hat eine Nullstelle bei 


1 + 8mlı 


9.90 
CBErr 


nı = 


was sich für öx = Tr&m > 1 vereinfacht zu 


&m 
nn =--—|. (9.91) 


Er it EmFn 


CHErr 


Die Polstelle liegt bei 


Für By = £&mfx > 1 wird dies zu 


l+ gmBRa 
= -——— |, 9.93 
pı GER, ( ) 


__m 9.94 
pı CH (9.94) 


Null- und Polstelle der Kollektorschaltung liegen also bei kleinen Quellimpedanzen dicht 
zusammen und bei hohen Frequenzen, wıe im Pol- Nullstellendiagramm (Abb. 9.34) und 
dem dazugehörigen Amplitudengang (Abb. 9.35) zu sehen ist. 


j@® 
N; Pı 2 


Abb. 9.34 Lage der Null- und Polstellen der Kollektorschaltung in der komplexen s-Ebene 


(log) 


Ip, In}l @ (109) 


Ist g, Ra > 1, wird 


Abb. 9.35 Amplitudengang der Kollektorschaltung 
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Beispiel 9.2 

Für eine Kollektorschaltung, die mit kleiner Quellimpedanz betrieben wird, soll die 

Lage der Null- und der Polstelle bestimmt werden. Es sei 9, = 66mS, Cge = 5pF. 
Die Null- und die Polstelle liegen nach (9.91) und (9.94) bei 


pı Tnı 8% ne — -13,2x 10’rads! , (9.95) 


also bei hohen Frequenzen. 


Merksatz 9.7 
Das Verhalten der Kollektorschaltung wird durch eine Null- und eine Polstelle be- 
stimmt, die bei kleinen Quellimpedanzen bei sehr hohen Frequenzen liegen. 


9.3.5 Basisschaltung 


Zur Untersuchung der Basisschaltung gehen wir von der allgemeinen Darstellung nach 
Abb. 9.36 aus. 


u. ( R, )e: 


Abb. 9.36 Allgemeine Darstellung des Wechselstromersatzschaltbildes der Basisschaltung 


Wandelt man die Signalspannungsquelle in eine äquivalente Stromquelle um und er- 
setzt den Bipolartransistor durch dessen Kleinsignalersatzschaltbild, erhält man die ın 
Abb. 9.37 gezeigte Schaltung. Dabei fällt im Vergleich zu der Emitterschaltung auf, dass 





Bl SER N 


Abb. 9.37 Kleinsignalersatzschaltbild der Basisschaltung nach Abb. 9.36 
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die Kapazität Cgc nicht zwischen Ein- und Ausgangskreis liegt, so dass der Miller-Effekt 
nicht auftritt und die Basisschaltung daher eine sehr hohe Grenzfrequenz besitzt, die wir 
ım Folgenden für verschiedene Fälle abschätzen wollen. 


Verhalten der Basisschaltung für große Lastwiderstände 
Für große Lastwiderstände bildet R, mit der Kapazität Cgc im Ausgangskreis einen Pol 
bei der Frequenz 
1 
Race | 





pı = (9.96) 
Da die Kapazität Cgc jedoch in der Regel sehr klein ist, liegt die Grenzfrequenz der Ba- 
sısschaltung bei sehr hohen Werten. 


Verhalten der Basisschaltung für kleine Lastwiderstände 
Ist die Last R, niederohmig, kann der Einfluss von Cgc vernachlässigt werden und der 
Pol im Eingangskreis dominiert. In diesem Fall gilt 


Ua = —8mÜBERa » (9.97) 

Weiterhin ist 

ee (9.98) 

R. mMBE Z, . 
mit der Abkürzung 

l 1 1 

—-—+— BE: 9.99 

zZ. R 25 _ + SCBE (9.99) 


Einsetzen von (9.97) in (9.98) führt auf 


Ro 1 
Aa 2. (9.100) 
Ue R. ST Z, 





Durch Rücksubstitution von Z, erhält man 


R, 1 


. Ri l 1 SCBE 
e r &mRe r Em!n r 8m 


(9.101) 





Der dritte Term im Nenner ist wegen g.rz = Pn > 1 vernachlässigbar. Für hochohmige 
Quellen ist zudem g„, R. > 1 und man erhält schließlich die Übertragungsfunktion 


R 1 
der 2. (9.102) 
Ue Ro] + — 
mit der Polstelle 
Em 
men (9.103) 
CBE 


die bei hohen Frequenzen liegt. 
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Merksatz 9.8 
Die Basisschaltung hat eine sehr hohe obere Grenzfrequenz, da ım Gegensatz zu der 
Emitterschaltung der Miller-Effekt nicht auftritt. 


9.4 Methoden zur Abschätzung der Grenzfrequenzen 


9.4.1 Kurzschluss-Zeitkonstanten-Methode 


Die Kurzschluss-Zeitkonstanten-Methode erlaubt eine einfache Abschätzung der unteren 
Grenzfrequenz &; , ohne die Übertragungsfunktion bzw. die Lage der Pol- und Nullstellen 
zu kennen. Die Methode liefert eine Abschätzung für den Pol mit der höchsten Grenz- 
frequenz für eine gegebene Schaltung. Zur Bestimmung der unteren Grenzfrequenz muss 
daher von der Ersatzschaltung für niedrige Frequenzen ausgegangen werden, da die Me- 
thode sonst ein falsches Ergebnis liefert. Als Näherung für den Pol mit der höchsten 
Frequenz gilt (ohne Herleitung) 


(9.104) 





Dabei ist R;, der Eingangswiderstand an den Klemmen der Kapazität C;, wenn alle an- 
deren Kapazitäten kurzgeschlossen werden. 

Wir wollen diese Methode nun auf unser Beispiel der Sourceschaltung (Abb. 9.13) aus 
Abschn. 9.2.2 anwenden. Dazu gehen wir von der in Abb. 9.38 gezeigten Ersatzschaltung 
für niedrige Frequenzen aus und wenden (9.104) an, indem wiır die Kapazitäten nacheinan- 
der aus der Schaltung entfernen und den jeweiligen Widerstand an den offenen Klemmen 
messen, wenn gleichzeitig die anderen Kapazitäten durch Kurzschlüsse ersetzt werden. 

Zur Bestimmung von R,, entfernen wir C, und schließen C, kurz, wodurch sich die 
in Abb. 9.39 gezeigte Schaltung ergibt. Für R,,, erhalten wir direkt aus der Schaltung 


Rex = Re + (Rı//Ro) = 1,47MR. (9.105) 


Ri 6 Q, 
U 
Ue| (|) R, |IR, = 0 R; R, |u, 
mGS 


Abb. 9.38 Kleinsignalersatzschaltung der Sourceschaltung für niedrige Frequenzen 
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R.xk 
IR | 
u 
R,[IR, |” R, IR, 
ImUcs 


Abb. 9.39 Schaltung zur Bestimmung des Widerstandes R.,. an den Klemmen der Kapazität C, 


Zur Bestimmung von R,x entfernen wir C, und schließen C, kurz, was auf die in 
Abb. 9.40 dargestellte Schaltung führt. Wegen ugs = 0 ist 


Rak = Ra+ Rs = 104,3k22. (9.106) 


ImUcs 
I 


Abb. 9.40 Schaltung zur Bestimmung des Widerstandes R,,. an den Klemmen der Kapazität C, 


Für &; erhalten wir damit die Abschätzung 








l l 
= 9.107 
u RexCe 2 RaxCa 
= | Tr (9.108) 
u (s (Re 4 Rı//R;) C, (R. 7 R;) 
l l 
me — et (9.109) 


147MR xO,luF  104KRx0O,luF 


Nach Einsetzen der Zahlenwerte erkennt man, dass in unserem Beispiel der erste Sum- 
mand vernachlässigbar ist, so dass näherungsweise gilt 


1 1 
wL = — 


= , 9.110 
Ra.k 3 Ca (Ra T R;) 


was genau dem Ergebnis (9.55) entspricht, welches wir bereits durch Auswertung der 
Übertragungsfunktion erhalten haben. 
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9.4.2 Leerlauf-Zeitkonstanten-Methode 


Eine einfache Methode zur Abschätzung der oberen Grenzfrequenz @y ist die Leerlauf- 
Zeitkonstanten-Methode. Diese liefert eine Abschätzung für den Pol mit der niedrigsten 
Grenzfrequenz einer Schaltung. Zur Bestimmung der oberen Grenzfrequenz geht man 
daher von der Ersatzschaltung für hohe Frequenzen aus. Dann gilt (ohne Herleitung): 


9.111) 





wobei R;,; der Widerstand an den Klemmen der Kapazität C; ist, wenn alle anderen Ka- 
pazitäten durch Leerläufe ersetzt werden. 

Auch diese Methode wollen wir nun auf unser Beispiel der Sourceschaltung (Abb. 9.13) 
aus Abschn. 9.2.2 anwenden, wobei wir nun von dem Wechselstromersatzschaltbild für 
hohe Frequenzen nach Abb. 9.41 ausgehen. 





Abb. 9.41 Kleinsignalersatzschaltung der Sourceschaltung für hohe Frequenzen 


Die Bestimmung von Res; erfolgt durch Entfernen von Cs und Ersetzen von Cop 
durch einen Leerlauf, wodurch sich die in Abb. 9.42 dargestellte Schaltung ergibt. 
Damit erhält man 
Ras.ıı = Re//Rı//Rx x 1k®. (9.112) 





Abb.9.42 Schaltung zur Bestimmung des Widerstandes Rcs,;ı an den Klemmen der Kapazität Cs 


Zur Bestimmung von Ron, entfernen wir Cop und ersetzen Cs durch einen Leerlauf. 
Dies ergibt die in Abb. 9.43 gezeigte Schaltung. Dort setzen wir zur Vereinfachung der 
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Schreibweise 
Re = Re//Rı//Rr x 1kQ (9.113) 


sowie 
Ra = Rz//Ra =41K8. (9.114) 


Durch den Einbau einer ‚Testquelle‘ u, wird 
Ur = 1xRe + (ix + gmücs) Ra. (9.115) 


Mit us = I; Re wird schließlich 


Rasse — ET DEN (9.116) 


x 





Abb.9.43 Schaltung zur Bestimmung des Widerstandes Rop,; an den Klemmen der Kapazität Cop 


Für &7z ergibt sich damit die Näherung 


l 
De — —_ __ (9.117) 
CosRos.ı + Cop Ron. 


1 


—————————  — — — — —  —  — —. — — — — — ———— —. — — — 9.118 
Cas(Re//Rı//R;) + Ccp [Re zu Ra(l = £mRe)] 


@oy = 


was wiederum der Lösung (9.70) entspricht, die wir durch Auswertung der Übertragungs- 
funktion erhalten haben. 


Merksatz 9.9 

Die Kurzschluss-Zeitkonstanten-Methode und die Leerlauf-Zeitkonstanten- 
Methode liefern eine Näherung für den Pol mit der höchsten bzw. der niedrigsten 
Frequenz einer Schaltung und damit eine Abschätzung für die untere bzw. die obere 
Grenzfrequenz der Schaltung. 
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Rückkopplung in Verstärkern 7 0 


10.1 Grundlegende Begriffe 
10.1.1 Prinzip der Gegenkopplung 


Das Prinzip der Gegenkopplung besteht darin, einen Teil des Ausgangssignals eines Ver- 
stärkers mittels eines Rückkopplungsnetzwerkes auf den Eingang der Schaltung zurück- 
zuführen, so dass das am Eingang des Verstärkers anliegende Signal verringert wird. Eine 
solche Anordnung mit dem Eingangssignal x., dem Ausgangssignal x,, dem Rückkopp- 
lungssignal x; und dem am Verstärkereingang anliegenden Signal x; ist in Abb. 10.1 
dargestellt. 





Rückkopplungs- 
netzwerk 


Abb. 10.1 Blockschaltbild eines Verstärkers mit Rückkopplung 


Wir wollen nun die Übertragungsfunktion der rückgekoppelten Anordnung bestim- 
men, wenn a die Übertragungsfunktion des Verstärkers und k die Übertragungsfunktion 
des Rückkopplungsnetzwerkes ist. Dabei beschränken wir uns im Folgenden zunächst auf 
rein ohmsche Rückkopplungsnetzwerke, so dass die Verstärkung k des Rückkopplungs- 
netzwerkes, der so genannte Rückkopplungsfaktor, im Bereich 0 < k < 1 liegt. Aus 
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Abb. 10.1 folgt 


eNs N (10.1) 
N 0X, (10.2) 
EI (10.3) 


Für die Übertragungsfunktion A des rückgekoppelten Systems erhalten wir damit 
—=-A=— |. (10.4) 


Durch die Rückkopplung wird also die Gesamtverstärkung reduziert. Das Produkt der 
Verstärkung a des nicht rückgekoppelten Verstärkers und des Rückkopplungsfaktors k 
bezeichnet man als die Schleifenverstärkung. Für große Werte der Schleifenverstärkung 
ak gilt 

a 2 l 

ak>© ” I ygk FR un (10.5) 
so dass die Gesamtübertragungsfunktion A weitgehend unabhängig von den Eigenschaf- 
ten des Verstärkers wird und nur noch von den Eigenschaften des Rückkopplungsnetz- 
werkes abhängt. Damit lassen sich Nichtlinearitäten, d.h. Verzerrungen, eines Verstärkers 
reduzieren, wie im folgenden Abschnitt gezeigt wird. 


Al 








10.1.2 Rückkopplung und Verzerrungen 


Ein nicht rückgekoppelter Spannungsverstärker habe folgende nichtlineare Übertragungs- 
kennlinie mit zwei Bereichen jeweils unterschiedlicher Verstärkung a und az (Abb. 10.2) 


U 






Steigung=a, 


Steigung=a, 


Abb. 10.2 Beispiel für die nichtlineare Übertragungskennlinie eines Verstärkers 


Wird der Verstärker rückgekoppelt, so ergeben sich für große Werte von a; und a; die 
Gesamtverstärkungen für die einzelnen Bereiche zu 
= dA l 
1+ak k 





Aı (10.6) 
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und 
De (10.7) 
ltak K' 


die jetzt nur noch von den Eigenschaften des Rückkopplungsnetzwerkes abhängen 
(Abb. 10.3). 





Ar = 


= 


Steigung = 
Steigung = ı 


U. 


Abb. 10.3 Durch die Gegenkopplung verbessert sich die Linearität des Verstärkers deutlich 


CH 
S.m.1.L.E: 10.1_Gesenkopplun 


Die Nichtlinearitäten der Kennlinie und damit die Verzerrungen des Verstärkers werden 
also durch die Rückkopplung deutlich reduziert. 


10.1.3 Rückkopplung und Frequenzgang 


Die Rückkopplung wirkt sich ebenso auf den Frequenzgang von Verstärkerschaltungen 
aus. Dazu betrachten wir einen nicht rückgekoppelten Verstärker mit der Übertragungs- 
funktion 
(s)=a - (10.8) 
a(s) =. -— ———— —— 
(s- pr) -5s/pPH) 

mit den beiden Polstellen p7 und p7, (Abb. 10.4). 

Wird der Verstärker rückgekoppelt, ergibt sich nach (10.4) für die Übertragungsfunk- 
tion der rückgekoppelten Schaltung 


PL EN (10.9) 


l+a(s)k 
_ VE (10.10) 
s?—-[pX + p% (1 +aok)|s + pt p% 


Da die Polstellen von A(s) in der Regel weit genug auseinander liegen, gilt |p,|(1 + 
aok) > |p7 | und wir können den Ausdruck p7 in dem linearen Term in Nenner vernach- 
lässigen. Stellen wir nun das Nennerpolynom von A(s) in der Form 


N(s) = (s- pr) (s- ph) (10.11) 
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la| (log) 


ao +------------ 





pl Teil @ (log) 


Abb. 10.4 Beispiel für den Betrag des Frequenzganges eines Verstärkers 


dar, so erhalten wir nach Ausmultiplikation und mit pi <«< BD durch Koeffizientenver- 
gleich mit (10.10) näherungsweise 


Be (10.12) 
1+ Aok 
pn = Pr (1 + aok) (10.13) 


für die beiden Polstellen. Die untere Grenzfrequenz der Schaltung verschiebt sich also 
durch die Rückkopplung zu niedrigeren Werten hin, während sich die obere Grenzfre- 
quenz der Schaltung zu höheren Werten hin verschiebt. Gleichzeitig verringert sich die 
Verstärkung (Abb. 10.5). Da sich die meisten Verstärkerschaltungen durch eine Übertra- 
gungsfunktion der Form (10.8) beschreiben lassen, bei der die obere Grenzfrequenz durch 
einen dominierenden Pol bestimmt wird (vgl. Abschn. 9.2.1), folgt aus (10.9) und (10.13), 
dass das Produkt aus oberer Grenzfrequenz und Rückkopplung näherungsweise konstant 
ist. Dieses so genannte Verstärkungs-Bandbreite-Produkt ist daher ein Maß zur Beurtei- 
lung der Hochfrequenzeigenschaften einer Verstärkerschaltung. 


|A| (log) 
ohne Rück- 
kopplung 
Are zn 
n. ON 
1 \ mit Rück- 
ad / \ kopplung 





el Iel ml Ip) @ (log) 


Abb. 10.5 Durch die Gegenkopplung verringert sich die Verstärkung bei gleichzeitiger Erhöhung 
der Bandbreite des Verstärkers 


Merksatz 10.1 
Durch die Rückkopplung einer Verstärkerschaltung verringert sich deren Verstär- 
kung. Gleichzeitig erhöhen sich die Linearität und die Bandbreite der Schaltung. 
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10.1.4 Rückkopplungsarten 


In der Schaltungstechnik unterscheidet man vier Arten der Rückkopplung, die Serien- 
Parallel-Rückkopplung (Abb. 10.6), die Parallel-Parallel-Rückkopplung (Abb. 10.7), 
die Parallel-Serien-Rückkopplung (Abb. 10.83) und die Serien-Serien-Rückkopplung 
(Abb. 10.9). 

Im Folgenden werden die einzelnen Rückkopplungsarten auf ihre elektrischen Eigen- 
schaften hin untersucht. Dabei kann in praktisch allen Fällen davon ausgegangen werden, 
dass das Verstärkernetzwerk rückwirkungsfrei ist, d.h. eine Verstärkung nur ın Rich- 
tung von Quelle zur Last erfolgt, aber nicht umgekehrt. Weiterhin setzen wir bei den 


Rückkopplungs- 
netzwerk 








Abb.10.6 Serien-Parallel-Rückkopplung 


un 
Rückkopplungs- 
netzwerk 


Abb. 10.7 Parallel-Parallel-Rückkopplung 


Rückkopplungs- 
netzwerk 






Abb. 10.8 Parallel-Serien-Rückkopplung 
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In 









Verstärker 


Rückkopplungs- 
netzwerk 






Abb. 10.9 Serien-Serien-Rückkopplung 


Berechnungen voraus, dass die Verstärkung des Verstärkernetzwerkes von der Quelle in 
Richtung Last wesentlich größer ist als die des Rückkopplungsnetzwerkes. Dies ist bei 
einem ohmschen Rückkopplungsnetzwerk mit k < 1 in den meisten Fällen gerechtfertigt. 


10.2 Serien-Parallel-Rückkopplung (Spannungsverstärker) 
10.2.1 Spannungsverstärker mit idealer Rückkopplung 


Bei der Serien-Parallel-Rückkopplung wird ein Teil ku, der Ausgangsspannung des Ver- 
stärkers über ein Rückkopplungsnetzwerk auf den Eingang der Schaltung zurückgeführt 
(Abb. 10.10). Wir betrachten zunächst den Fall eines idealen Rückkopplungsnetzwerkes. 
Dieses zeichnet sıch dadurch aus, dass es weder den Eingang noch den Ausgang des Ver- 
stärkers belastet und die Signalübertragung des Rückkopplungsnetzwerkes ausschließlich 
von dem Ausgang des Verstärkers auf den Eingang zurück erfolgt. Weiterhin sei die Si- 
snalquelle ideal und am Ausgang der Schaltung keine Last angeschlossen, so dass wir von 
einer idealen Rückkopplung sprechen. 


Merksatz 10.2 

Die ideale Rückkopplung zeichnet sich dadurch aus, dass das Verstärkernetzwerk 
nicht belastet ist und das Rückkopplungsnetzwerk nur von dem Verstärkerausgang 
in Richtung des Verstärkereingangs überträgt. 


Übertragungsfunktion des Spannungsverstärkers 
Das Verhältnis von Ein- und Ausgangsspannung des nicht rückgekoppelten Verstärkers ist 
nach Abb. 10.10 wegen i» = 0 gegeben durch 


un=au. (10.14) 
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Verstärker 





Abb. 10.10 Aufbau eines Verstärkers mit idealer Serien-Parallel-Rückkopplung 


Für das Rückkopplungsnetzwerk gilt 
ut = kun. (10.15) 
Die Maschengleichung im Eingangskreis der gesamten Schaltung liefert 
u=ul+4uf. (10.16) 


Einsetzen von (10.15) und (10.16) in (10.14) und anschließendes Umformen führt auf die 
Übertragungsfunktion A des rückgekoppelten Systems. Diese ergibt sich zu 
u u» u a 


A=—= 
u l+ak 





(10.17) 


Die Serien-Parallel-Rückkopplung reduziert also die Spannungsverstärkung des Verstär- 
kers. 

An dieser Stelle sei darauf hingewiesen, dass dıe Rückkopplung nur dann wirksam ist, 
wenn die Schaltung eingangsseitig mit einer Spannungsquelle betrieben wird. Wird die 
Schaltung hingegen mit einer Stromquelle betrieben, ist die Rückkopplung nicht wirk- 
sam, da das Rückkopplungsnetzwerk keinen Einfluss auf den ın den Verstärker fließenden 
Strom 1; hat. 

Entsprechend wirkt die Rückkopplung nur auf die Spannung u> am Ausgang, nicht aber 
auf den Strom i», da das Rückkopplungssignal ku, nur von u>, nicht aber von i, abhängt. 
Die Serien-Parallel-Rückkopplung wirkt daher stabilisierend auf die Ausgangsspannung 
eines Verstärkers, wenn dieser mit einer Spannungsquelle betrieben wird und eignet sich 
daher besonders zum Aufbau von Spannungsverstärkern. 


Eingangsimpedanz des Spannungsverstärkers 
Da bei der idealen Rückkopplung der Ausgang der Schaltung unbelastet ist, ist a = 0, 


so dass über dem Widerstand R},, keine Spannung abfällt. Damit ist die Spannung u, am 
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Eingang des Rückkopplungsnetzwerkes gleich der Spannung des Verstärkernetzwerkes 
auf und wir erhalten mit (10.16) und (10.15) 


un =ui +akui (10.18) 
=ui(l+ak). (10.19) 


Der Zusammenhang zwischen Strom und Spannung am Eingang des Verstärkernetzwer- 
kes ist gegeben durch 


a 
_ #4 
=. 


ein 





in (10.20) 


wobei R},, die Eingangsimpedanz des nicht rückgekoppelten Verstärkers ist. Division der 
beiden letzten Gleichungen führt auf den Eingangswiderstand der gesamten Schaltung 


u a 
Rn=—=R 
1] 


Al): (10.21) 


Das serielle Einkoppeln des Rückkopplunsgssignals erhöht also die Eingangsimpedanz 
der Schaltung. 


Ausgangsimpedanz des Spannungsverstärkers 
Zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes R,,s der rückgekoppelten Schaltung setzen 
wir die Signalspannung u; auf null und erhalten im Eingangskreis die Beziehung 


u+km=0. (10.22) 


Der Strom iz im Ausgangskreis wird durch den Spannungsabfall über dem Widerstand 
R7,, berechnet. Dies führt auf 

u2 — aus 

ı) = BT ; (10.23) 


aus 


wobei R,, die Ausgangsimpedanz des Verstärkernetzwerkes ist. Elimination von uf 


durch Einsetzen von (10.22) in (10.23) liefert 


(10.24) 





Die Parallelauskopplung des Rückkopplungssignals verringert also die Ausgangsimpe- 
danz der Gesamtschaltung, was nicht unmittelbar einsichtig ist, da ausgangsseitig zu dem 
Widerstand R}, Ja lediglich das offene Klemmenpaar des Rückkopplungsnetzwerkes par- 
allelgeschaltet ist. Das Ergebnis wird jedoch verständlich, wenn man bedenkt, dass eine 
Änderung der Spannung u> über das Rückkopplungsnetzwerk auf den Verstärker zurück- 


wirkt und damit wiederum das Signal am Ausgang der Schaltung beeinflusst. 
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Merksatz 10.3 

Durch die Serien-Parallel-Rückkopplung verringert sich die Verstärkung einer 
Schaltung. Gleichzeitig erhöht sich der Eingangswiderstand und der Ausgangswi- 
derstand verringert sich. Die Schaltung eignet sich daher als Spannungsverstärker. 


10.2.2 Spannungsverstärker mit realer Rückkopplung 


Abb. 10.11 zeigt das Beispiel eines Spannungsverstärkers mit realer Rückkopplung, wobei 
die Verstärkerschaltung über ein ohmsches Netzwerk rückgekoppelt ist. Bei dieser Schal- 
tung gelten die oben getroffenen Annahmen der idealen Rückkopplung nicht mehr, da das 
Verstärkernetzwerk durch die Ein- und Ausgangsimpedanz des Rückkopplungsnetzwer- 
kes sowie durch den Widerstand R, am Ausgang der Schaltung belastet ist. Zusätzlich 
führt der Quellwiderstand R, dazu, dass sich die Signalspannung u, von der effektiv am 
Eingang der rückgekoppelten Anordnung liegenden Spannung u‘ unterscheidet. 


R, Verstärker 





Abb. 10.11 Beispiel für einen Verstärker mit realer Serien-Parallel-Rückkopplung 


PSpice: 10.2_Spannungsverstaerker 





Darüber hinaus überträgt das Rückkopplungsnetzwerk der Schaltung nach Abb. 10.11 
Signale sowohl von der Last in Richtung Quelle als auch in umgekehrter Richtung. Wir 
können daher bei dieser Schaltung die für den Fall der idealen Rückkopplung abgeleite- 
ten Gleichungen zunächst nicht verwenden. Die Schaltung lässt sich jedoch sehr einfach 
auf eine Schaltung mit idealem Rückkopplungsnetzwerk zurückführen, wie im Folgen- 
den gezeigt werden soll. Dazu stellen wir das Rückkopplungsnetzwerk zunächst in der 
Form mit h-Parametern (vgl. Abschn. 14.3.2) dar, was auf die Schaltung nach Abb. 10.12 
führt. Die Wahl der Darstellung mit h-Parametern wird sich dabei im weiteren Verlauf der 
Rechnung als zweckmäßig erweisen. Der Ein- und Ausgangswiderstand der Schaltung 
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ist mit Rein BZW. Ryus bezeichnet; Ren’ BZW. Ryus’ sind die entsprechenden Widerstände 
unter Einbeziehung des Quell- und des Lastwiderstandes Rı bzw. R3. Demnach gilt der 


Rein = Rı + Rein (10.25) 
Raus’ — Ra2// Raus . (10.26) 


Zusammenhang 


sowie 


Verstärker 





Abb. 10.12 Allgemeine Darstellung eines Verstärkers mit realer Serien-Parallel-Rückkopplung 
nach Umwandlung des Rückkopplungsnetzwerkes in die Darstellung mit h-Parametern 


Wir können diese Schaltung nun vereinfachen, indem wir die Verstärkung des Rück- 
kopplungsnetzwerkes in Richtung von der Quelle zur Last gegenüber der entsprechenden 
Verstärkung des Verstärkernetzwerkes vernachlässigen, d.h. 


h>1,Rückkopplungsnetzwerk < h31 Verstärker (10.27) 


Dies ist in praktisch allen Fällen gerechtfertigt und führt auf die in Abb. 10.13 dargestellte 
vereinfachte Schaltung. 

Aufgrund der Darstellung des Rückkopplungsnetzwerkes mit h-Parametern können wir 
diese Schaltung umzeichnen, indem wir den Quell- und den Lastwiderstand Rı und R» 
sowie die Netzwerkelemente h}| und h», entlang der Leitungen verschieben und mit dem 
Verstärkernetzwerk zu einer erweiterten Schaltung zusammenfassen (Abb. 10.14). 

Bei der so entstandenen Schaltung handelt es sich nun wieder um eine Schaltung mit 
idealer Rückkopplung, wenn wir statt des Verstärkernetzwerkes die erweiterte Schaltung 
betrachten. Wir können daher die in Abschn. 10.2.1 abgeleiteten Gleichungen anwenden, 


wenn wir anstelle der dort verwendeten Größen a, Rein und Rus des Verstärkernetzwerkes 


* 


die entsprechenden Größen der erweiterten Schaltung verwenden, die wir mita*, R},, und 


R},, bezeichnen. Dabei ist 


a*= 2 (10.28) 
u] 
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Verstärker 





Abb. 10.13 Schaltung nach Abb. 10.12 unter Vernachlässigung der Vorwärtsverstärkung des Rück- 
kopplungsnetzwerkes 


die Übertragungsfunktion der erweiterten Schaltung und R}, und R}, sind der Eingangs- 
bzw. Ausgangswiderstand der erweiterten Schaltung. Diese Größen lassen sich in der Re- 
gel sehr einfach durch direkte Analyse der erweiterten Schaltung bestimmen. 


Der Rückkopplungsfaktor k der Schaltung mit idealer Rückkopplung entspricht dem 


(10.29) 


wie der Vergleich von Abb. 10.10 mit Abb. 10.14 zeigt. Damit gilt also für die Übertra- 
gungsfunktion A der Schaltung mit realer Rückkopplung 


Parameter h>, d.h. 


(10.30) 





Verstärker 


hy 





R 


ein' 


Abb.10.14 Nach Verschieben der Netzwerkelemente Rı, R>, hıı und h>> erhält man aus der Schal- 
tung nach Abb. 10.13 eine Schaltung mit idealer Rückkopplung 
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Für die Widerstände Ren’ und Ryus’ erhalten wir entsprechend 
Ren = Ru, (l+a”k) (10.31) 


bzw. 
Raus = Ru/ Alta’) |- (10.32) 


Der Eingangs- und Ausgangswiderstand Ren und R,us der ursprünglichen Schaltung lässt 
sich schließlich aus (10.25) bzw. (10.26) bestimmen. 

Die Vorgehensweise bei der Analyse einer rückgekoppelten Schaltung lässt sich also 
wie folgt zusammenfassen: 


e Darstellung der rückgekoppelten Schaltung getrennt nach Verstärker und Rückkopp- 
lungsnetzwerk, 


Bestimmung der Netzwerkparameter des Rückkopplungsnetzwerkes, 


Ermitteln der erweiterten Schaltung durch Verschieben der Netzwerkparameter des 

Rückkopplungsnetzwerkes sowie des Quell- und Lastwiderstandes, 

e Bestimmung der Übertragungseigenschaften «a*, R},, und R;},, der erweiterten Schal- 
tung, 

e Berechnung der Übertragungseigenschaften A, Rein und R,us der rückgekoppelten 

Schaltung mit Hilfe der idealen Rückkopplungsgleichungen. 


Merksatz 10.4 

Eine Schaltung mit realem Rückkopplungsnetzwerk lässt sich nach Umwand- 
lung des Rückkopplungsnetzwerkes ın eine geeignete Parameterdarstellung in eine 
Schaltung mit idealem Rückkopplungsnetzwerk überführen, so dass zur Analyse die 
idealen Rückkopplungsgleichungen verwendet werden können. 


Beispiel 10.1 

Wir wollen nun in einem ausführlichen Beispiel die Schaltung nach Abb. 10.11 
untersuchen, wobei angenommen werden soll, dass der Verstärker eine Spannungs- 
verstärkung von a = 10*, einen Eingangswiderstand Ren = 2>K% und einen 
Ausgangswiderstand R},, = 1K®%2 hat. Für die übrigen Netzwerkelemente gelte 


RR Ik OR RD FER INFO EURER OU 


Bestimmung der Netzwerkelemente des Rückkopplungsnetzwerkes 
Zur Analyse der Schaltung werden zunächst die h-Parameter des Rückkopp- 
lungsnetzwerkes bestimmt. Dabei ergibt sich der Eingangswiderstand h|ı nach 
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Abb. 10.15, links, zu 








ee (10.33) 
1 u2=0 
RR I ED (10.34) 
Für den Ausgangsleitwert h» erhalten wir mit Abb. 10.15, mitte 
Be (10.35) 
42 |i,=0 
1 

= 1, 110Kk2 (10.36) 

R3 + Rı 


Der letzte benötigte Parameter ist der Rückkopplungsfaktor hj>. Dieser bestimmt 
sich nach Abb. 10.15, rechts, zu 





ee (10.37) 
42 lj,=0 
R 
Re 





Abb. 10.15 Schaltungen zur Bestimmung der h-Parameter h}ı (links), h>> (mitte) und hı> 
(rechts) 


Damit können wir das Rückkopplungsnetzwerk durch die entsprechende Schal- 
tung mit h-Parametern darstellen, wie in Abb. 10.16 gezeigt ist. 





Abb.10.16 Ursprüngliches Rückkopplungsnetzwerk und die entsprechende Schaltung in der 
Darstellung mit h-Parametern 


Bestimmung der Übertragungseigenschaften der erweiterten Schaltung 
Wir können nun die erweiterte Schaltung bestimmen, indem wir die Widerstände 
R, und R, sowie die berechneten Netzwerkelemente h}| und h>, gemäß Abb. 10.14 
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zu der ursprünglichen Verstärkerschaltung hinzufügen, so dass sich die erweiterte 
Schaltung nach Abb. 10.17 ergibt. 


Verstärker 
R, 





Abb. 10.17 Erweiterte Schaltung, bestehend aus der Verstärkerschaltung und den verschobe- 
nen Netzwerkelementen nach Abb. 10.14 


Aus dieser Schaltung kann nun die Übertragungsfunktion a* ohne größere Rech- 
nung bestimmt werden, was auf 


1 
R“. Ro 
*=2=a TE an EEE (10.39) 
u] Ren (14//R) a 


führt. Nach Einsetzen der Zahlenwerte ergibt sich für die Spannungsverstärkung 


a* = 41. (10.40) 


* 
ein 


Den Eingangswiderstand R 
rekt aus Abb. 10.17. 


der erweiterten Schaltung erhält man ebenfalls di- 


R* 


ein 


= Rı + R® +hu (10.41) 


ein 
— a (10.42) 


* 


aus Müssen wir zunächst die Si- 


Zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes R 
snalquelle kurzschließen und erhalten dann 


l 
Ren: = Re > (10.43) 
h2 
- 6920. (10.44) 


Bestimmung der Übertragungseigenschaften der rückgekoppelten Schaltung 

Nachdem die Übertragungseigenschaften der erweiterten Schaltung bestimmt wur- 
den, können nun die Eigenschaften der rückgekoppelten Schaltung durch An- 
wendung der Beziehungen (10.30), (10.31) und (10.32) berechnet werden. Damit 
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erhalten wir für die Übertragungsfunktion 
A 
A= 10.45 
l+a*k 
4721 
= —— = 10,9 (10.46) 
429 
(10.47) 
mn k . . 
Für Rein’ ergibt sich 
Rein = Rön(1 + a”k) (10.48) 
= 1297535. 1k0 (10.49) 
—5,. 03 (10.50) 
und Ry,us’ bestimmt sich zu 
Rı = Raus (10.51) 
aus l = a*rk . 
662 02 
= ———=]152. (10.52) 
429 


Für den Eingangswiderstand Re;n der Schaltung erhalten wir schließlich mit (10.25) 
Rn Re ne one (10.53) 


Der Ausgangswiderstand R,us der Schaltung wird entsprechend mit (10.26) 


I 1 0 1001 
BR u Ru Rp . 92 











(10.54) 


Die Serien-Parallel-Rückkopplung führt also zu einer reduzierten Spannungsver- 
stärkung bei Erhöhung des Eingangs- und Verringerung des Ausgangswiderstandes. 


10.3 Parallel-Parallel-Rückkopplung (Transimpedanzverstärker) 


10.3.1 Transimpedanzverstärker mit idealer Rückkopplung 
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Bei der Parallel-Parallel-Rückkopplung wird ein der Ausgangsspannung proportionaler 
Strom auf den Eingang der Schaltung zurückgeführt. Bei idealem Rückkopplungsnetz- 


werk ergibt sich die in Abb. 10.18 dargestellte Schaltung. 
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a Verstärker 





Abb. 10.18 Aufbau eines Verstärkers mit idealer Parallel-Parallel-Rückkopplung 


Übertragungsfunktion des Transimpedanzverstärkers 
Im Ausgansskreis der Schaltung erhalten wir mit 5 = 0 


m=ai. (10.55) 
Für das Rückkopplungsnetzwerk gilt 
it = kun (10.56) 


und im Eingangskreis erhalten wir die Beziehung 


Bert, (10.57) 
Mit (10.55) und (10.56) wird dies zu 
ke ae (10.58) 
a 


und damit 
(10.59) 





Eingangsimpedanz des Transimpedanzverstärkers 
Die Eingangsimpedanz des Transimpedanzverstärkers wird mit (10.55) und (10.57) zu 


(10.60) 





d.h. die Eingangsimpedanz der Schaltung verringert sich durch die Paralleleinkopplung. 


Ausgangswiderstand des Transimpedanzverstärkers 
Zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes R,„s der Gesamtschaltung nach Abb. 10.18 
berechnen wir zunächst den Strom i> im Ausgangskreis, der durch den Spannungsabfall 
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über dem Widerstand R“ _ gegeben ist. Dies führt auf 


aus 


ns u Zalı (10.61) 
Ze R« ’ . 


aus 


wobei R%,, die Ausgangsimpedanz des Verstärkernetzwerkes ist. Setzen wir die Signal- 


quelle |; im Eingangskreis auf null, gilt 
= -ku. (10.62) 


Einsetzen dieser Beziehung in (10.61) führt auf 


(10.63) 





d.h. die Ausgangsimpedanz der Schaltung verringert sich durch die Parallelauskopplung. 


Merksatz 10.5 

Durch die Parallel-Parallel-Rückkopplung verringert sich die Verstärkung einer 
Schaltung. Gleichzeitig verringern sıch der Eingangswiderstand und der Ausgangs- 
widerstand. 


10.3.2 Transimpedanzverstärker mit realer Rückkopplung 


Um den Ein- und Ausgangswiderstand des Rückkopplungsnetzwerkes sowie den Quell- 
und Lastwiderstand zu berücksichtigen, gehen wir von der Darstellung des Rückkopp- 
lungsnetzwerks mit y-Parametern aus. Dabei nehmen wir wieder an, dass die Vorwärts- 
verstärkung des Rückkopplungsnetzwerkes vernachlässigbar gegenüber der Vorwärtsver- 
stärkung des Verstärkers ist, d.h. 


Y21,Rückkopplungsnetzwerk < Y21,Verstärker » (10.64) 


so dass wir die vereinfachte Darstellung nach Abb. 10.19 erhalten. Dabei sind Ren bzw. 
R;us der Ein- und Ausgangswiderstand der Schaltung und Rein’ BZW. Raus’ die entspre- 
chenden Größen unter Einbeziehung des Quell- und des Lastwiderstandes R, bzw. Ra. Es 


gilt demnach 
Rein‘ = Rı// Rein (10.65) 
Raus’ = Ra//Raus . (10.66) 


sowie 
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Verstärker 





Abb. 10.19 Allgemeine Darstellung eines Verstärkers mit realer Parallel-Parallel-Rückkopplung 
nach Umwandlung des Rückkopplungsnetzwerkes in die Darstellung mit y-Parametern 


Die Analyse der Schaltung erfolgt entsprechend der Vorgehensweise bei dem Span- 
nungsverstärker im vorangegangenen Abschnitt. Wir verschieben also zunächst die Netz- 
werkelemente des Rückkopplungsnetzwerks sowie den Quell- und den Lastwiderstand 
und fassen diese mit dem Verstärkernetzwerk zu einer erweiterten Schaltung zusammen. 
(Abb. 10.20). Die erweiterte Schaltung hat die Übertragungsfunktion 


VE (10.67) 


sowie den Ein- und Ausgangswiderstand R/,,, bzw. R},,. Der Parameter yı> entspricht 
dabei dem Rückkopplungsfaktor k der Schaltung mit idealer Rückkopplung, wie aus dem 
Vergleich der Abb. 10.18 und 10.20 zu entnehmen ist, d.h. 


erweiterte Schaltung, a*=u,/ ix 


k=yn|. (10.68) 






Ä DE Der 
1 
ON Verstärker 
\/ 


R 


ein' 


Abb.10.20 Nach Verschieben der Netzwerkelemente Rı, R>, yıı und y» erhält man aus der Schal- 
tung nach Abb. 10.19 eine Schaltung mit idealer Rückkopplung 
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Damit können wir wieder die idealen Rückkopplungsgleichungen (10.59), (10.60) und 
(10.63) verwenden und erhalten schließlich für die Übertragungsfunktion 








(10.69) 
Der Widerstand R;.;n’ ergibt sich zu 

(10.70) 
und Ryus’ wird 

(10.71) 





Der Eingangs- und Ausgangswiderstand Ren und R,us der ursprünglichen Schaltung nach 
Abb. 10.19 bestimmt sich aus (10.65) bzw. (10.66). 


Beispiel 10.2 

Wir wollen nun als Beispiel für einen Transimpedanzverstärker mit realer Rück- 
kopplung die in Abb. 10.21 gezeigte Schaltung betrachten und deren Übertragungs- 
funktion u>/i] bestimmen. Dabei gelte Ug = 5V, Rı = 5k®2, R. = 2kR, 
RU kORRS—kO re  —- omS Re RD 





Dazu bilden wir zunächst das Wechselstromersatzschaltbild, welches sich durch 
Kurzschließen der Gleichspannungsquelle und der Kondensatoren ergibt und zeich- 
nen dann die Schaltung um, so dass sich die nach Verstärker- und Rückkopplungs- 
netzwerk getrennte Darstellung in Abb. 10.22 ergibt. 
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Verstärker 





Abb. 10.22 Durch Umzeichnen des Wechselstromersatzschaltbildes der Schaltung nach 
Abb. 10.21 erhält man eine Darstellung getrennt nach Verstärker- und Rückkopplungsnetz- 
werk 


Ersetzen wir nun noch den Transistor durch sein Kleinsignalersatzschaltbild, er- 
halten wir schließlich die Schaltung nach Abb. 10.23. 


Verstärker 





Abb. 10.23 Kleinsignalersatzschaltbild der Schaltung nach Abb. 10.21 


Bestimmung der Netzwerkelemente des Rückkopplungsnetzwerkes 
Wir bestimmen zunächst die y-Parameter des Rückkopplungsnetzwerkes und erhal- 
ten mit Abb. 10.24, links, für den Eingangsleitwert yıı 











i] 1 1 
_ — zes 1072 
leo Re 100KR > 
Der Ausgangsleitwert y»» wird mit Abb. 10.24, mitte 
zu ee (10.73) 
2 olu-o Re 100KR | 
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und der Rückkopplungsfaktor k wird nach Abb. 10.24, rechts 


1 1 
ze, 10.74 
m 100KQ CI 


1] 
oe 
u2 








u=0 


Abb. 10.24 Schaltungen zur Bestimmung der y-Parameter yıı (links), y»» (mitte) und yı> 
(rechts) 


Damit lässt sich nun das ursprüngliche Rückkopplungsnetzwerk durch seine y- 
Parameterdarstellung ersetzen, wıe in Abb. 10.25 gezeigt ist. 


R, 


1 1 
u, jü — u, Y22 |: 
Yı2'U 


Abb.10.25 Ursprüngliches Rückkopplungsnetzwerk und die entsprechende Schaltung in der 
Darstellung mit y-Parametern 


Bestimmung der Übertragungseigenschaften der erweiterten Schaltung 

Zur Bestimmung der erweiterten Schaltung verschieben wir die Netzwerkelemente 
yıı und y»» des Rückkopplungsnetzwerkes sowie den Quell- und Lastwiderstand 
Rı und R» und erhalten damit gemäß Abb. 10.20 die Schaltung nach Abb. 10.26. 


.* Verstärker 





Abb. 10.26 Erweiterte Schaltung, bestehend aus der Verstärkerschaltung und den verscho- 
benen Netzwerkelementen nach Abb. 10.20 
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Die Übertragungsfunktion a* lässt sich direkt aus der erweiterten Schaltung nach 
Abb. 10.26 bestimmen. Wir erhalten 


We - E = —(Re//Re// Ro) gm (Rı//Re/ Ira) (10.75) 
1 
V 
Der (10.76) 
mA 


Bestimmung der Übertragungseigenschaften der rückgekoppelten Schaltung 
Die Übertragungsfunktion A der rückgekoppelten Schaltung nach Abb. 10.21 be- 
stimmt sich mit (10.69) zu 


* 


a 
= DEE 10.77 
je 
v 
— —60,5 — . (10.78) 
mA 


Dabei bedeutet das negative Vorzeichen, dass das Eingangssignal i, und das Aus- 
gangssignal u» um 180° zueinander phasenverschoben sind. Die Spannung am 
Ausgang steigt also, wenn der Strom am Eingang kleiner wird. 


10.4 Parallel-Serien-Rückkopplung (Stromverstärker) 
10.4.1 Stromverstärker mit idealer Rückkopplung 


Bei der Parallel-Serien-Rückkopplung wird ein Teil des Ausgangsstromes auf den Ein- 
gang der Schaltung zurückgeführt (Abb. 10.27). 


‚a Verstärker 





Abb. 10.27 Aufbau eines Verstärkers mit idealer Parallel-Serien-Rückkopplung 
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Übertragungsfunktion des Stromverstärkers 
Die Übertragungsfunktion des Stromverstärkers berechnet sich zu 








(10.79) 
Eingangsimpedanz des Stromverstärkers 
Für die Eingangsimpedanz erhält man den Ausdruck 
R“. 
Ras |, 10.80 
e er. ( ) 
Ausgangsimpedanz des Stromverstärkers 
Für die Ausgangsimpedanz ergibt sich 
Raus = R,(1+ak)|- (10.81) 


Merksatz 10.6 

Durch die Parallel-Serien-Rückkopplung verringert sich die Verstärkung einer 
Schaltung. Gleichzeitig verringert sich der Eingangswiderstand und der Ausgangs- 
wiıderstand erhöht sich. Die Schaltung eignet sich daher als Stromverstärker. 


10.4.2 Stromverstärker mit realer Rückkopplung 


Für den Fall eines Rückkopplungsnetzwerkes, welches den Verstärker belastet, erhält 
man die in Abb. 10.28 dargestellte Schaltung, wobei hier die g-Parameterdarstellung des 
Rückkopplungsnetzwerkes verwendet wird. Dabei haben wir angenommen, dass die Ver- 
stärkung des Rückkopplungsnetzwerkes in Richtung von der Quelle zur Last gegenüber 
der entsprechenden Verstärkung des Verstärkernetzwerkes vernachlässigbar ist, d.h. 


&21,Rückkopplungsnetzwerk < 821, Verstärker - (10.82) 


Den Ein- bzw. den Ausgangswiderstand der Schaltung bezeichnen wir mit Rein DZW. Raus; 
Rein’ BZW. Raus’ sind die entsprechenden Größen unter Einbeziehung der Widerstände Rı 
und R>. Aus Abb. 10.28 erhalten wir demnach 


Rein‘ = Rı//Rein (10.83) 
Raus = R2 + Raus |- (10.84) 


sowie 
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Verstärker 





Abb.10.28 Verstärker mit realer Parallel-Serien-Rückkopplung nach Umwandlung des Rückkopp- 
lungsnetzwerkes in die Darstellung mit g-Parametern 


Durch Verschieben der Netzwerkelemente Rı, R>, gıı und g» erhalten wir die in 
Abb. 10.29 gezeigte Schaltung mit idealem Rückkopplungsnetzwerk. Es können also wie- 
der die abgeleiteten idealen Rückkopplungsgleichungen verwendet werden, wenn statt 
der Übertragungsfunktion a des Verstärkernetzwerkes die Übertragungsfunktion a* der 
erweiterten Schaltung 

_h 
u" =— (10.85) 


verwendet wird. Für den Rückkopplungsfaktor k folgt aus den Abb. 10.27 und 10.29 


(10.86) 


Damit wird die Übertragungsfunktion der rückgekoppelten Anordnung 


(10.87) 





Abb.10.29 Nach Verschieben der Netzwerkelemente Rı, R>, g1ı und g» erhält man aus der Schal- 
tung nach Abb. 10.28 eine Schaltung mit idealer Rückkopplung 
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Der Widerstand R.;n’ wird 


(10.88) 





und für Ryus’ ergibt sich 


Re =R,Ute%)|. (10.89) 


Der Eingangs- und Ausgangswiderstand Rein und R,us der ursprünglichen Schaltung nach 
Abb. 10.28 bestimmt sich aus (10.83) bzw. (10.84). 


10.5 Serien-Serien-Rückkopplung (Transadmittanzverstärker) 
10.5.1 Transadmittanzverstärker mit idealer Rückkopplung 
Bei der Serien-Serien-Rückkopplung wird eine dem Ausgangsstrom proportionale Span- 


nung auf den Eingang der Schaltung zurückgeführt. Bei idealer Rückkopplung erhalten 
wir die in Abb. 10.30 gezeigte Darstellung. 


Verstärker 





Abb. 10.30 Aufbau eines Verstärkers mit idealer Serien-Serien-Rückkopplung 


Übertragungsfunktion des Transadmittanzverstärkers 
Die Übertragungsfunktion dieser Schaltung ergibt sich zu 





(10.90) 
Eingangsimpedanz des Transadmittanzverstärkers 
Der Wert der Eingangsimpedanz ist durch 
Rus =R.,(l+ak) (10.91) 


gegeben. 
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Ausgangsimpedanz des Transadmittanzverstärkers 
Für die Ausgangsimpedanz erhalten wir 


Rau = R@, (1 +ak)|. (10.92) 


Merksatz 10.7 

Durch die Serien-Serien-Rückkopplung verringert sich die Verstärkung einer Schal- 
tung. Gleichzeitig erhöhen sich der Eingangswiderstand und der Ausgangswider- 
stand. 


10.5.2 Transadmittanzverstärker mit realer Rückkopplung 


Bei nicht idealem Rückkopplungsnetzwerk und bei Berücksichtigung des Quell- und des 
Lastwiderstandes erhalten wir die in Abb. 10.31 gezeigte Schaltung. Dabei haben wir die 
Darstellung des Rückkopplungsnetzwerkes mit z-Parametern gewählt und vorausgesetzt, 
dass die Verstärkung des Rückkopplungsnetzwerkes in Richtung von der Quelle zur Last 
gegenüber der entsprechenden Verstärkung des Verstärkernetzwerkes vernachlässigbar ist, 
d.h. 

231,Rückkopplungsnetzwerk < 271 Verstärker - (10.93) 
Wir können diese Schaltung nun durch Verschieben der Netzwerkelemente so um- 
zeichnen, dass sich eine Schaltung mit ıdealem Rückkopplungsnetzwerk ergibt, wie 
in Abb. 10.32 gezeigt ist. Dabei sind Ren DZw. Ryus der Ein- und Ausgangswiderstand der 


Schaltung und Rein BZW. Ryus die entsprechenden Größen unter Einbeziehung von Rı 
bzw. R». Aus Abb. 10.31 folgt damit 


Rein = Rı + Rein (10.94) 
Raus = R2 + Raus |: (10.95) 


Der Vergleich der Schaltungen nach Abb. 10.32 und Abb. 10.30 zeigt, dass auch hier 


wieder die idealen Rückkopplungsgleichungen verwendet werden können, wenn statt a 
die Übertragungsfunktion a* der erweiterten Schaltung 


sowie 


«_ RB 


- (10.96) 
u] 


Q 


verwendet und der Rückkopplungsfaktor k durch den Parameter 


(10.97) 


ersetzt wird. 
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Abb. 10.31 Allgemeine Darstellung eines Verstärkers mit realer Serien-Serien-Rückkopplung nach 
Umwandlung des Rückkopplungsnetzwerkes in die Darstellung mit z-Parametern 


erweiterte Schaltung, a*=i,/ ur 





R,... IR auei 


ein 


Abb.10.32 Nach Verschieben der Netzwerkelemente Rı, R>, zıı und z», erhält man aus der Schal- 
tung nach Abb. 10.31 eine Schaltung mit idealer Rückkopplung 


Übertragungsfunktion 
Damit erhalten wir die Übertragungsfunktion 


(10.98) 





Eingangsimpedanz 
Der Widerstand R.;n’ Wird 
Ren = Ri, (l1+a”k)|. (10.99) 


ein 
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Ausgangsimpedanz 
Für R,us’ erhalten wir den Ausdruck 

Raus = Rz, lt a’k)|-. (10.100) 


Der Eingangs- und Ausgangswiderstand Ren und R,us der ursprünglichen Schaltung nach 
Abb. 10.31 bestimmt sich aus (10.94) bzw. (10.95). 


10.6 _ Rückkopplung und Oszillatoren 


Eine spezielle Form rückgekoppelter Schaltungen sind Oszillatoren, dıe auch ohne Ein- 
gangssignal eine Schwingung am Ausgang liefern. Ein Beispiel für einen solchen Oszil- 
lator ist in Abb. 10.33 gezeigt. Die Schaltung besteht aus einem Differenzverstärker mit 
der Verstärkung v und einem frequenzabhängigen Rückkopplungsnetzwerk. 





10.6.1 Übertragungsfunktion der rückgekoppelten Anordnung 


Da der Oszillator keine Eingangsklemmen besitzt, wir aber zunächst die uns vertrauten 
Analysemethoden auf die Schaltung anwenden wollen, modifizieren wir diese, indem wir 
die Schaltung mit einer Stromquelle anregen, wie in Abb. 10.34 gezeigt ist. Wir können 
dann die Übertragungsfunktion 

de (10.101) 

1 

der Schaltung bestimmen und daraus das Frequenzverhalten der Schaltung ermitteln. 
Später werden wır dann Methoden kennenlernen, mit denen wir Oszillatoren auch ohne 


Kenntnis der Übertragungsfunktion untersuchen können. 
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Abb. 10.35 Vereinfachte Darstellung der Schaltung nach Abb. 10.34 


Um die Schreibweise zu vereinfachen, bezeichnen wir die Serien- und Parallelschal- 
tung von R und C mit Zı bzw. Z>, d.h. 


R 
Zı(s) = ———— (10.102) 
1+ RsC 
1 
Z(s)=R+ —, (10.103) 
sC 


so dass wir schließlich das in Abb. 10.35 gezeigte, vereinfachte Schaltbild erhalten. 

Durch Umzeichnen erkennt man, dass es sich bei der Schaltung um eine Anordnung 
mit Parallel-Parallel-Rückkopplung handelt, die sich in einen Verstärker und ein Rück- 
kopplungsnetzwerk zerlegen lässt (Abb. 10.36). 

Die Übertragungsfunktion 

AGs) = — (10.104) 
1 

der rückgekoppelten Anordnung kann entweder direkt aus dem Schaltbild oder aber durch 
Anwendung der Rückkopplungsgleichungen aus Abschn. 10.3 bestimmt werden. Wir er- 
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halten (s) 
a(s 
Als) = ————— . 10.105 
ee 
Dabei ist 
a=v[Zı(s)//Ze6s)] (10.106) 
die Übertragungsfunktion der erweiterten Schaltung und 
Be (10.107) 
Z:(s) 


der Rückkopplungsfaktor yı> des Rückkopplungsnetzwerkes. 


Verstärker 





Abb.10.36 Schaltung nach Abb. 10.35 in der Darstellung getrennt nach Verstärker- und Rückkopp- 
lungsnetzwerk 


Lage der Polstellen in der komplexen Ebene 

Um das Verhalten der Schaltung im Frequenzbereich zu untersuchen, bestimmen wir 
zunächst die Lage der Polstellen der Übertragungsfunktion in der komplexen Frequenz- 
ebene. Die Polstellen ergeben sich durch Nullsetzen des Nenners von (10.105), d.h. 


1 +als)k(s)=0. (10.108) 


In unserem Beispiel erhalten wir mit (10.106) und (10.107) 


A, (10.109) 
Zı(s) + Z2(s) 


bzw. nach Rücksubstitution von Z| und Z5 


(I+S’RC’)+sRCB-v)=0. (10.110) 
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Wir wollen nun die Lage der Polstellen der Übertragungsfunktion A(s) in der komple- 
xen Ebene, abhängig von dem Schaltungsparameter v, untersuchen. Dazu schreiben wir 
zur Vereinfachung 

n=sRC (10.111) 


und erhalten so für das Nennerpolynom 
"+n@-v)+1. (10.112) 


Die Polstellen lassen sich nun abhängig von dem Schaltungsparameter v angeben. Wir 
erhalten nach Anwendung der Lösungsformel für quadratische Gleichungen 








ma_ 1 |v=3, (v3) _; (10.113) 
$ = ——— = — s : 
»TRc RCc| 2 > 


Für sich ändernde Werte von v erhalten wir demnach den in Abb. 10.37 gezeigten Verlauf 
der Polstellen der Übertragungsfunktion in der komplexen s-Ebene. 


j@ 





Abb. 10.37 Lage der Polstellen der Schaltung nach Abb. 10.35 in der komplexen s-Ebene für ver- 
schiedene Werte der Verstärkung v des Differenzverstärkers 


S.m.i.L.E: 10.6_Übertragungsfunktion eines Verstärkers 


Man erkennt, dass für v = O zwei Polstellen auf der reellen Achse liegen, die mit 
srößer werdendem v auf den Punkt -I zuwandern. Für 1 < v < 3 werden die Polstellen 
konjugiert komplex und als Impulsantwort ergibt sich eine gedämpfte Schwingung. Für 
v = 3 liegen die Pole direkt auf der imaginären Achse bei jo = +j/(RC), d.h. die 
Schaltung schwingt mit konstanter Amplitude bei der Frequenz = 1/(RC). Wird v > 
3, wandern die Pole in die rechte Halbebene und es ergibt sich eine Schwingung mit 
zunehmender Amplitude. Dieser Fall ist jedoch nicht von praktischer Bedeutung, da sich 
keine Schaltung aufbauen lässt, deren Ausgangssignal unbegrenzt ansteigt. 
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Amplitudengang 

Wir wollen nun den Amplitudengang, d.h. den Betrag der Übertragungsfunktion A(s) für 
s = Jw untersuchen. Dabei ergeben sich die in Abb. 10.38 für unterschiedliche Werte 
von v dargestellten Kurven (vgl. Abschn. 9.1.2). Man erkennt deutlich, dass sich eine 
Überhöhung im Amplitudengang ergibt, die um so größer ist, je dichter das konjugiert 
komplexe Polpaar an der imaginären Achse liegt. 


lAdo)| 





Abb. 10.38 Amplitudengang der Schaltung nach Abb. 10.35 für verschiedene Werte der Verstär- 
kung v des Differenzverstärkers 


PSpice: 10.6_Oszillator3 





Liest das Polpaar direkt auf der jw-Achse, so geht der Betrag der Übertragungsfunk- 
tion an dieser Stelle gegen unendlich. Die Schaltung liefert in diesem Fall ein Ausgangs- 
signal, ohne dass ein Signal am Eingang anliegen muss. Für v = 3 kann demnach auf 
die Signalquelle i, verzichtet werden; die Schaltung wird aus dem Rauschen heraus an- 
schwingen und eine sinusförmige Schwingung am Ausgang liefern! . 


10.6.2 Schwingbedingung 


Wir wollen nun eine andere Methode kennenlernen, die es auf einfache Weise ermöglicht, 
Schaltungen auf ihr Schwingungsverhalten zu untersuchen, auch wenn die Übertragungs- 
funktion nicht bekannt ist. Dazu betrachten wir noch einmal die allgemeine Gleichung 
(10.4) für die Übertragungsfunktion einer rückgekoppelten Schaltung 


a(s) 


A Ta 


(10.114) 


! Bei der Simulation des Oszillators mit einem Schaltungssimulator muss das Anschwingen der 
Schaltung dadurch erzwungen werden, dass z.B. die Spannung über einem der Kondensatoren auf 
einen Anfangswert ungleich 0 V gesetzt wird. 
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Dabei ist hier der allgemeine Fall betrachtet, dass sowohl a(s) als auch k(s) frequenzab- 
hängig sind. Die Polstellen dieser Übertragungsfunktion werden bestimmt durch 


1+als)k(s)=0, (10.115) 


wobei wir bereits gesehen hatten, dass die Schaltung schwingt, wenn die Pole direkt auf 
der imaginären Achse der s-Ebene liegen. In diesem Fall erhalten wir aus (10.115) mit 
s = J@ die so genannte Schwingbedingung 


aljw)k(jw) = -1|. (10.116) 


Nimmt also die Schleifenverstärkung ak für eine bestimmte Frequenz & den Wert —1 an, 
so schwingt die Schaltung beı dieser Frequenz mit konstanter Amplitude. 


Merksatz 10.8 

Die Schwingbedingung ist ein hinreichendes Kriterium, um festzustellen ob und 
bei welcher Frequenz eine Schaltung schwingt. Die Schaltung schwingt, wenn die 
Schleifenverstärkung den Wert — | annımmt. 


10.6.3 Schleifenverstärkung der rückgekoppelten Anordnung 


Um die Schleifenverstärkung einer beliebigen rückgekoppelten Schaltung zu bestimmen, 
gehen wir von der in Abb. 10.39 gezeigten allgemeinen Darstellung aus. Die Schleifenver- 
stärkung ak erhalten wir, wenn wir die Rückkopplungsschleife an einer Stelle auftrennen, 
an dem einen Ende A ein Signal x, einspeisen und das Signal xz an dem anderen Ende B 
messen. Es gilt dann unter Beachtung des Minuszeichens an dem Summationspunkt 

AB 


— ak = —. (10.117) 
KA 


Dabei ist zu beachten, dass sich durch das Auftrennen der Schleife die Lastverhältnisse an 
der Trennstelle nicht ändern dürfen. Wir müssen daher das offene Ende B mit der gleichen 
Last Rein abschließen, die es auch bei geschlossener Rückkopplungsschleife sieht. 

Wir wollen nun diese Vorgehensweise auf unser Beispiel anwenden und die Schleifen- 
verstärkung für den Oszillator nach Abb. 10.33 bestimmen. Dazu trennen wir die Rück- 
kopplungsschleife zunächst an einer beliebigen Stelle auf (Abb. 10.40, links). 

Die Einspeisung erfolgt an dem Punkt A, das Ausgangssignal wird an dem Punkt B 
gemessen, der mit Rein = Zı abgeschlossen ist, da der Knoten B bei geschlossener Rück- 
kopplungsschleife die Impedanz Z| sieht (Abb. 10.40, rechts). 
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Rückkopplungs- 
netzwerk 


Abb. 10.39 Rückgekoppelte Anordnung nach Auftrennen der Rückkopplungsschleife 


Speisen wir nun an dem Punkt A z.B. einen Strom 1; in die Schaltung ein, erhalten wir 
für die dimensionslose Schleifenverstärkung ak 


= Zı 
ee Ze, (10.118) 
11 /1 + Z> 


Die Schwingbedingung lautet damit für unser Beispiel nach Rücksubstitution von Zı 
und Z> gemäß (10.102) und (10.103) 


(1-@"R’C’)+ joRC B-v)=0. (10.119) 


Diese Bedingung ist genau dann erfüllt, wenn sowohl Real- als auch Imaginärteil ver- 
schwinden, d.h. für 


= — (10.120) 


und 
ven, (10.121) 


R,; 





Abb. 10.40 Schaltung zur Bestimmung der Schleifenverstärkung des Oszillators aus Abb. 10.35 
nach Auftrennen der Rückkopplunsgsschleife (links) und dem Anschluss einer Signalquelle sowie 
dem Abschluss des offenen Endes der Rückkopplungsschleife mit dem Widerstand Rein (rechts) 
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was dem bereits ım letzten Abschnitt abgeleiteten Ergebnis entspricht. 

Die Erfüllung der Schwingbedingung bedeutet also anschaulich, dass das aus der Rück- 
kopplungsschleife kommende Signal i, nach Betrag und Phase gleich dem in die Schleife 
eingespeisten Signal i, ist, wıe in Abb. 10.41 dargestellt ıst. Man erkennt, dass in unserem 
Beispiel für Werte v < 3 die Amplitude des aus der Schaltung fließenden Stromes kleiner 
als die Amplitude des eingespeisten Stromes ij ist. Für v > 3 ıst die Amplitude des aus 
der Schaltung fließenden Stromes größer als die des hineinfließenden Stromes. Für v = 3 
sind die Amplituden exakt gleich und die Schwingbedingung ist erfüllt. Dies bedeutet ins- 
besondere, dass wir die Schleife schließen und die Quelle i,; entfernen können, da sich die 
Schwingung in diesem Fall von selbst aufrecht erhält. 


4,4 





Abb. 10.41 Zeitlicher Verlauf von Ein- und Ausgangssignal der Schaltung nach Abb. 10.40, rechts, 
für verschiedene Werte der Verstärkung v des Differenzverstärkers 


PSpice: 10.6_Oszillator4 





Merksatz 10.9 

Die Schleifenverstärkung ist die Verstärkung bei aufgetrennter Rückkopplungs- 
schleife. Ist die Schleifenverstärkung —1, so entspricht das aus der Schaltung 
fließende Signal nach Betrag und Phase dem in die Schaltung hineinfließenden Sig- 
nal, so dass die Schaltung schwingt. 


10.7 Stabilität und Kompensation von Verstärkerschaltungen 


Bei Verstärkerschaltungen wird die Rückkopplung in der Regel dazu verwendet, um die 
Verstärkereigenschaften zu optimieren, also z.B. die Verzerrungen zu minimieren oder 
die Bandbreite des Verstärkers zu erhöhen. Das Schwingen von solchen Verstärkerschal- 
tungen ist dabei unerwünscht und muss ggf. durch schaltungstechnische Maßnahmen 
verhindert werden. Wir wollen nun Verstärkerschaltungen auf ihre Schwingneigung hin 
untersuchen, wobei wir als Beispiel die in Abb. 10.42 gezeigte rückgekoppelte Verstär- 
kerschaltung betrachten. 
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Im Gegensatz zu dem oben behandelten Oszillator, bei dem das Rückkopplungsnetz- 
werk frequenzabhängig war, handelt es sich bei dieser Schaltung um eine rein ohmsche 
Rückkopplung mit einem frequenzunabhängigen Rückkopplungsfaktor. Dass die Schal- 
tung trotzdem schwingen kann, liegt daran, dass die Verstärkung des Operationsverstär- 
kers im Allgemeinen frequenzabhängig ist, wodurch die Schleifenverstärkung, wie im 
Folgenden gezeigt wird, den Wert a(jw)k = —1 annehmen kann. Zunächst wollen wir 
jedoch das Frequenzverhalten eines Operationsverstärkers, wie wir ihn bereits in Kap. 8 
kennengelernt hatten, untersuchen. 


Verstärker 





Abb.10.42 Verstärkerschaltung mit Operationsverstärker und ohmschem Rückkopplungsnetzwerk 


10.7.1 Bode-Diagramm des Operationsverstärkers 


Das Frequenzverhalten eines mehrstufigen Operationsverstärkers (vgl. Abschn. 8.2) lässt 
sich näherungsweise mit Hilfe der in Abb. 10.43 dargestellten Schaltung beschreiben, 
in der die parasitären Kapazitäten in den beiden Kondensatoren Cı und C) am Eingang 
bzw. Ausgang der zweiten Verstärkerstufe zusammengefasst sınd. Für die folgenden Be- 
trachtungen nehmen wir außerdem an, dass die Verstärkung der Differenzeingangsstufe 
und der Ausgangsstufe frequenzunabhängig sind und ersetzen diese durch Blöcke mit der 
Verstärkung g,„ı bzw. 1. Wir erhalten dann die in Abb. 10.44 gezeigte, vereinfachte Er- 
satzschaltung, wobei in den Widerständen R| und R, die ohmschen Lasten am Eingang 
bzw. Ausgang der zweiten Stufe zusammengefasst sind. 
Man erkennt, dass diese vereinfachte Ersatzschaltung zwei Pole bei den Frequenzen 








l 
_ — 10.122 
pı RC ( ) 
und 
= — 10.123 
P2 RC ( ) 


hat, wobei der erste Pol in der Regel bei deutlich niedrigeren Frequenzen liegt als der 
zweite. Damit ergibt sich ein Amplituden- und Phasengang, wıe er in Abb. 10.45 darge- 
stellt ist. 
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Abb. 10.43 Vereinfachtes Schaltbild eines Operationsverstärkers zur Bestimmung des Frequenz- 
verhaltens. Die Bauteilkapazitäten sind in den beiden Kapazitäten C| und C5 zusammengefasst 





laüo)| 4 (109) 


IPıl IP2] @& (log) 





Abb. 10.45 Bode-Diagramm des Operationsverstärkers nach Abb. 10.43. Die beiden Pole führen 
zu einer Phasendrehung um 180° 
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Da jeder Pol die Phase zu hohen Frequenzen hin um jeweils 90° dreht, geht die Pha- 
sendrehung bei hohen Frequenzen demnach gegen 180°. Bei einem realen Operations- 
verstärker mit mehreren Polen kann sich die Phase sogar um mehr als 180° drehen. Dies 
hat zur Folge, dass bei hohen Frequenzen aus der Gegenkopplung eines Verstärkers eine 
Mitkopplung werden kann. 


Merksatz 10.10 
Bei einem mehrstufigen Operationsverstärker kann sich die Phase von Aus- zu Ein- 
gangssignal mit zunehmender Frequenz um mehr als 180° drehen. 


10.7.2 Stabilitätskriterium 


Wir wollen nun mit Hilfe des Bode-Diagramms nach Abb. 10.45 die Stabilität eines Ope- 
ratıonsverstärkers für den Fall untersuchen, dass dieser mit einem ohmschen Netzwerk 
rückgekoppelt wird. Dies bedeutet, dass der Rückkopplungsfaktor k frequenzunabhängig 
ist und zwischen null und eins liegt. Die Verstärkung A der rückgekoppelten Anordnung, 
ist dann durch 

a(j®) 


A(jo) = Id: (10.124) 


gegeben. Für große Schleifenverstärkungen, d.h. a(jw)k > 1, erhalten wir die Näherung 
1 
A(jw) = L (10:125) 


Tragen wir also die Kurve 1/k in das Bode-Diagramm ein, dann entspricht der Ab- 
stand zwischen der Kurve 1/k und der OdB-Linie der Verstärkung der rückgekoppelten 
Schaltung. Da k zwischen 1 und O0 liegt, liegt 1/k in der logarithmischen Darstellung 
entsprechend zwischen O dB und unendlich. 
Als nächstes betrachten wir den Ausdruck ak für die Schleifenverstärkung, den wir 
etwas umformen, so dass wir 
_ a(jo) 


a(jw)k = 1/k (10.126) 


erhalten. In der logarithmischen Darstellung des Bode-Diagramms ist dann 





log[a(jwo)k] = loga(jw) —- log(1/k). (10.127) 


Tragen wir also im Bode-Diagramm die Verstärkung a(jw) und die Kurve 1/k auf, dann 
entspricht die Differenz zwischen den beiden Kurven der Schleifenverstärkung, wie in 
Abb. 10.46 gezeigt ist. 
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Aus dieser Darstellung sieht man, dass es eine Frequenz wp gibt, bei der die Diffe- 
renz der beiden Kurven null ist und damit der Betrag der Schleifenverstärkung den Wert 
O0 dB bzw. eins annimmt. Aus dem im Bode-Diagramm ebenfalls dargestellten Verlauf der 
Phase @ des Operationsverstärkers lässt sich nun ablesen, wie stark die Phasendrehung 
des Ausgangssignals gegenüber dem Eingangssignal bei der Frequenz &p ist. 


lado)| 4 (log) 





Abb.10.46 Darstellung der Schleifenverstärkung ak und des Rückkopplungsfaktors k einer Schal- 
tung mit Operationsverstärker und ohmscher Rückkopplung 


S.m.ı.L.E: 10.7_Stabilıität 
—E+- 


Aus der Schwingbedingung (10.116) folgt nun, dass die Schaltung schwingt, wenn 
bei einer Phasendrehung von @ = 180° der Betrag der Schleifenverstärkung größer oder 
gleich eins ist, oder anders formuliert, wenn bei einem Betrag der Schleifenverstärkung 
von |ak| = 1 die Phasendrehung 180° oder mehr beträgt. Für den in Abb. 10.46 darge- 
stellten Fall ist die rückgekoppelte Anordnung offensichtlich stabil, da die Phasendrehung 
bei wp kleiner als 180° ist. Erhöhen wir jedoch den Rückkopplungsfaktor X, verschiebt 
sich die Kurve 1/k nach unten, wodurch sich die Verstärkung A verringert und die Schlei- 
fenverstärkung ak erhöht. Damit verschiebt sich gleichzeitig die Frequenz &p zu höhe- 
ren Frequenzen hin, so dass die Phasendrehung zunimmt und die Schaltung schließlich 
anfängt zu schwingen, sobald die Phase den Wert von 180° erreicht. Der Operationsver- 
stärker mit dem Bode-Diagramm nach Abb. 10.45 ıst demnach nicht für alle Werte des 
Rückkopplungsfaktors stabil. Insbesondere für hohe Werte von k neigt die Schaltung zum 
Schwingen. 

Die Differenz der Phase bei der Frequenz &p zu dem kritischen Wert — 180° nennt man 
auch den Phasenrand or. Je größer der Phasenrand, um so geringer ist die Schwingnei- 
gung der Schaltung. 

Wir wollen nun erreichen, dass der Operationsverstärker in einer Schaltung mit ei- 
ner beliebigen ohmschen Rückkopplung betrieben werden kann, ohne dass die Schaltung 
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schwingt. Dazu muss der Operationsverstärker so modifiziert werden, dass die Phasen- 
drehung 9 bei der Schleifenverstärkung ak = OdB für 0 < k < 1 nicht mehr als 180° 
beträgt. Dies kann dadurch erreicht werden, dass der Verstärker kompensiert, d.h. der 
Frequenzgang des nicht rückgekoppelten Verstärkers so modifiziert wird, dass auch im 
ungünstigsten Fall, d.h. für k = 1, die Schwingbedingung nicht erfüllt wird. 

Wir wollen im Folgenden nun zwei Möslichkeiten vorstellen, um eine Verstärkerschal- 
tung zu kompensieren. 


Merksatz 10.11 
Bei rückgekoppelten Verstärkerschaltungen kann durch die Phasendrehung des Ver- 
stärkers die Schleifenverstärkung den Wert ak = —1 annehmen, was dazu führt, 


dass die Schaltung schwingt. Dabei wird die Schaltung mit zunehmendem Rück- 
kopplungsfaktor k instabiler. 


10.7.3 Kompensation durch Polverschiebung 


Eine einfache Möslichkeit, einen Verstärker zu kompensieren, ist die Verschiebung des 
dominierenden Pols p} durch das Hinzuschalten einer Kompensationskapazität C; in der 
Eingangsstufe des Operationsverstärkers (Abb. 10.47). 





Abb. 10.47 Operationsverstärker nach Abb. 10.43 mit Kompensationskapazität C/; in der Eingangs- 
stufe 


Um die Wirkung dieser Kompensationskapazität zu untersuchen, betrachten wir die 
Eingangsstufe des Operationsverstärkers für Differenzeingangssignale. Liegen an den bei- 
den Eingängen U,; und U,, Signale mit unterschiedlichem Vorzeichen an, so ändern 
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sich die Kollektorpotenziale jeweils um den gleichen Betrag, aber mit unterschiedlichem 
Vorzeichen, so dass die Kompensationskapazität C; durch zwei in Reihe geschaltete Ka- 
pazitäten ersetzt werden kann, deren gemeinsamer Anschlusspunkt auf Masse liegt, wie 
in Abb. 10.48, links gezeigt. Aus Symmetriegründen können wir diese Schaltung nun in 
zwei Teile zerlegen, von denen der eine in Abb. 10.48, rechts dargestellt ist. 

Die Kapazität 2C, liegt demnach parallel zu der Kapazität C, in der Schaltung 
Abb. 10.47, so dass wir als Kleinsignalersatzschaltbild des Operationsverstärkers die 
in Abb. 10.49 gezeigte Schaltung erhalten. 

Die Kompensationskapazität verschiebt demnach den ersten Pol der unkompensierten 
Schaltung von pı auf den Wert 


1 
Be, 10.128 
Med 


d.h. zu deutlich niedrigeren Frequenzen, während der zweite Pol nach unserem einfachen 
Modell unverändert bleibt (Abb. 10.50). 


B0; 


us 





Abb. 10.48 Ersatzschaltbild der Schaltung nach Abb. 10.47 für Differenzeingangssignale (links) 
und vereinfachte Ersatzschaltung (rechts) 





Abb. 10.49 Kleinsignalersatzschaltbild des kompensierten Operationsverstärkers nach Abb. 10.47 
für Differenzeingangssignale 


PSpice: 10.7_OP_compl 
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P2 Pı > pP" 2 


Abb. 10.50 Die Kompensationskapazität C; bewirkt eine Verschiebung des Pols bei pı zu niedri- 
geren Frequenzen 


Die Dimensionierung der Kompensationskapazität C; erfolgt in der Regel so, dass der 
erste Pol pı so weit zu niedrigen Frequenzen verschoben wird, dass der Betrag der Schlei- 
fenverstärkung ak bei dem zweiten Pol p» den Wert |ak| = 1 annimmt (Abb. 10.51). Die 
Phasendrehung an dieser Stelle beträgt dann etwa 135°, so dass ein ausreichender Phasen- 
rand von or * 45° vorhanden ist. 


lado)| 


PR) 
g° 


-90° 





-180° 


Abb. 10.51 Bode-Diagramm des kompensierten Operationsverstärkers nach Abb. 10.47. Die Kom- 
pensationskapazität C; wird so gewählt, dass der Pol pı so weit verschoben wird, bis die 
Verstärkung bei dem Pol p> O dB beträgt 


S.m.i.L.E: 10.7_Kompensation I 
+ 


Nachteilig bei dieser Methode ist jedoch, dass sich die Bandbreite der Schaltung deut- 
lich verringert, da der Pol p, in der Regel bei sehr niedrigen Frequenzen von einigen Hertz 
liegt. Ebenfalls ist nachteilig, dass die Kapazität in der Größenordnung von nF liegen 
muss, um die nötige Kompensationswirkung zu erzielen, so dass der dazu nötige Flächen- 
bedarf bei integrierten Operationsverstärkern nicht akzeptabel ist. 
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Merksatz 10.12 
Durch Hinzuschalten einer Kapazität in die Eingangsstufe des Operationsverstär- 
kers kann der dominierende Pol der Übertragungsfunktion so verschoben werden, 
dass die Schwingbedingung für alle Rückkopplungsfaktoren 0 < k < 1 sicher nicht 
erfüllt wird, so dass der Operationsverstärker bei beliebiger ohmscher Rückkopp- 
lung stabil ist. 


10.7.4 Kompensation durch Polaufsplittung 


Eine andere Methode, einen Operationsverstärker zu kompensieren, ist die Polaufsplittung 
durch Hinzuschalten einer Kompensationskapazität C; zwischen Ein- und Ausgang der 
zweiten Verstärkerstufe, also der Stufe mit der höchsten Verstärkung (Abb. 10.52). Das 
sich dann ergebende Ersatzschaltbild ist in Abb. 10.53 gezeigt. 


U 





Abb. 10.52 Operationsverstärker nach Abb. 10.43 mit Kompensationskapazität C; zwischen Ein- 
gang und Ausgang der zweiten Verstärkerstufe 





Abb. 10.53 Kleinsignalersatzschaltbild des kompensierten Operationsverstärkers nach Abb. 10.52 
für Differenzeingangssignale 


PSpice: 10.7_OP_comp2 
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Um für diese Schaltung den Einfluss der Kompensationskapazität auf die Lage der Pole 
zu untersuchen, bestimmen wir zunächst die Übertragungsfunktion. Mit 


1] = Ta + uısCı + (u = U2)s Cr (10.129) 
1 
sowie E 
et n. +15 + (u — uı)sCH = 0 (10.130) 
2 
ergibt sich diese zu 
_ Ma _ Emi(8gm2 — SCk)RıRo 
ue  1+s[(C2 + Cr)R2 + (Ch + CH)Rı + gm2Rı RaCk] + S?Rı R2C* | 
(10.131) 
mit der Abkürzung 
Ce" =-C& +C. +CıCı. (10.132) 


In dem Ausdruck in eckigen Klammern dominiert der letzte Term, da die Kapazität C 
wegen des Miller-Effekts vergrößert wird. Dadurch lässt sich der Ausdruck für A annähern 
durch 


_ Ya _ mi (&m2 — SCH) Rı Ra (10.133) 
u. 1+s(gmRıR2Ck) + RıR(Cı& + + CıCı) 


Zur Berechnung der Polstellen p| und p) von A stellen wir das Nennerpolynom N (s) 


N (s) = ( 5 =) ( 5 =) (10.134) 
Pı P3 


l l „1 
1-31 47172 ZZ (10.135) 
Pı P> PıP> 


in der Form 





dar und setzen voraus, dass die Polstellen der Übertragungsfunktion weit auseinanderlie- 
gen, also |p} | « |p>| gilt. Dann wird 


1 
/ 


l 
N()r1l-s— +sS°—. 
Pı PıP> 





(10.136) 


Durch Koeffizientenvergleich erhält man damit für die Pole p\ und p) des kompensierten 
Verstärkers 


—] 
/ 
DI = (10.137) 
1 gm2Rı RrCk 
und c 
De (10.138) 


C&G+CG+CrC: 
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Der dominierende Pol pı der unkompensierten Schaltung verschiebt sich also mit grö- 
ßer werdendem C;, zu niedrigeren Frequenzen an die Stelle p/, während sich gleichzeitig 
der Pol p2 zu höheren Frequenzen an die Stelle p) verschiebt, so dass die Pole ausein- 
anderlaufen, wie in Abb. 10.54 dargestellt ist. Aus dem sich ergebenden Bode-Diagramm 
(Abb. 10.55) erkennt man, dass die untere Grenzfrequenz bei dem kompensierten Opera- 
tionsverstärker nicht so weit abnimmt wie bei der ersten Methode. Außerdem werden bei 
dieser Art der Kompensation sehr viel kleinere Kapazitäten benötigt, da sich die Wirkung 
der Kapazität C, aufgrund des Miller-Effekts (vgl. Abschn. 9.3.2) deutlich erhöht. 


j@® 





Abb. 10.54 Die Kompensationskapazität C; bewirkt eine Verschiebung des Pols pı zu niedrigeren 
Frequenzen und gleichzeitig eine Verschiebung des Pols p> zu höheren Frequenzen 


laüo)| 4 (109) 





Ip,| * |p, | Ip-JI> Ip>| @ (log) 
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Abb. 10.55 Bode-Diagramm des kompensierten Operationsverstärkers nach Abb. 10.52. Die Kom- 
pensationskapazität C; bewirkt eine Verschiebung des Pols pı zu niedrigen Frequenzen und des 
Pols p> zu höheren Frequenzen 


S.m.i.L.E: 10.7_Kompensation II 
—- 
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Merksatz 10.13 

Durch das Hinzuschalten einer Kompensationskapazität über dıe Verstärkerstufe mit 
der höchsten Verstärkung erzielt man wegen des Miller-Effekts eine Aufsplittung 
der Pole und damit eine bessere Kompensationswirkung. 
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Logikschaltungen 


11.1 Grundlegende Begriffe 


Logikschaltungen werden verwendet, um digitale Eingangssignale innerhalb einer Schal- 
tung so zu verarbeiten, dass die Verknüpfung zwischen den Eingangssignalen und dem 
Ausgangssignal der gewünschten logischen Funktion entspricht. 

Da elektrische Größen wie Strom und Spannung jedoch naturgemäß analoge Größen 
sind, müssen diesen Größen zunächst logische Variablen zugeordnet werden. Dazu teilt 
man den Spannungsbereich digitaler Schaltungen in mehrere Bereiche ein, denen man die 
Bezeichnung L bzw. H zuordnet. Einem L-Pegel entspricht dann z.B. eine logische O und 
dem H-Pegel eine logische 1. Der zwischen L- und H-Pegel liegende Bereich ist keinem 
logischen Wert zugeordnet (Abb. 11.1). Die den Pegelbereichen zugeordneten Spannun- 
gen hängen davon ab, ob es sich um einen Eingangs- oder einen Ausgangspegel handelt. 
So wird dem Ausgangs H-Pegel ein höherer Wert und dem Ausgangs L-Pegel ein niedri- 
gerer Wert als dem entsprechenden Eingangspegel zugeordnet, d.h. 


Ur SU. (11.1) 
U, u ZUsnH.: (11.2) 


Dadurch ist gewährleistet, dass der digitale Wert eines Signals auch dann noch richtig 
erkannt wird, wenn bei der Übertragung vom Ausgang eines Gatters zum Eingang des 
folgenden Gatters Störungen, z. B. durch Über- oder Unterschwinger, auftreten. 

Die Festlegung der Pegel erfolgt anhand der Übertragungskennlinie der entsprechenden 
Logıkfamilie, wobei wir als Beispiel einen einfachen bipolaren Inverter nach Abb. 11.2, 
links, betrachten, der im Wesentlichen der bekannten Emitterschaltung entspricht. 

Die in Abb. 11.2, rechts, dargestellte Übertragungskennlinie des Inverters zeigt die 
Ausgangsspannung U, als Funktion der Eingangsspannung U,. Dabei sind U, , und U, u 
die Spannungen, bei denen die Steigung dU,/dU, der Übertragungskennlinie gleich -1 
ist. Die entsprechenden Ausgangspegel U,» und U,., der Schaltung ergeben sich dann 
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Abb. 11.1 Zeitlicher Verlauf eines Signals einer Digitalschaltung. Abhängig von dem Wert der 
Spannung wird dem Signal zu jedem Zeitpunkt ein entsprechender Pegel (L bzw. H) zugeordnet 


anhand der Kennlinie. Man erkennt, dass diese oberhalb bzw. unterhalb der entsprechen- 
den Eingangspegel liegen und somit ein störsicherer Betrieb auch bei hintereinanderge- 
schalteten Gattern möglich ist. 


Merksatz 11.1 

Zur Verarbeitung digitaler Signale mit elektronischen Schaltungen werden den elek- 
trischen Größen (z.B. der Spannung) Wertebereiche zugeordnet, die mit L bzw. H. 
bezeichnet werden und denen jeweils ein logischer Wert, 0 bzw. |, zugewiesen wer- 
den kann. 





U, len Us U, 


+ —— > 
L-Pegel H-Pegel 


Abb. 11.2 Inverter mit Bipolartransistor als Beispiel für eine einfache Logikschaltung (links) und 
die dazugehörige Übertragungskennlinie (rechts) 


PSpice: 11.1_Logik 





11.1. Grundlegende Begriffe 5 
11.1.1 Dioden-Transistor-Logik (DTL) 


Zur Realisierung von Logikschaltungen benötigt man Grundschaltungen, welche die ele- 
mentaren Logikfunktionen wie UND, ODER und die Negation repräsentieren, aus denen 
sich dann beliebige logische Schaltungen aufbauen lassen. Gatter mit mehreren Eingän- 
gen können mit der so genannten Dioden-Transistor-Logik (DTL) realisiert werden, die 
heute allerdings keine Anwendung mehr findet. Als Beispiel für eine Schaltung ın DTL- 
Technologie ist in Abb. 11.3 ein NAND-Gatter dargestellt. 





Abb. 11.3 NAND-Gatter in Dioden-Transistor-Logik 


Sind in dieser Schaltung beide Eingänge U, ı und U,» auf H-Pegel, sperren die Dioden 
D;, und D> und es fließt Strom über den aus Rı und R» bestehenden Spannunssteiler. In 
diesem Fall leitet der Transistor Tl und der Ausgang U, geht auf L-Pegel. Dabei fließt je- 
doch ein Querstrom durch den Transistor und den Widerstand R;,, auch wenn der Ausgang 
nicht belastet wird, was zu einer hohen Verlustleistung der Schaltung führt. 

Ist dagegen mindestens einer der Eingänge, z.B. U,|, auf L-Pegel, wırd die Basis- 
Emitter-Spannung Upg von Tl zu 


Us = -Up +Up +Ü.ı 7 Ur; (11.3) 


d.h. der Bipolartransistor sperrt und der Ausgang U, geht auf H-Pegel. Die sich dann 
einstellende Ausgangsspannung U, ist 


Delle Rrle: (11.4) 


Dabei ist der zweite Term auf der rechten Seite von (11.4) abhängig von dem Laststrom, so 
dass der Ausgangspegel absinkt, wenn die Schaltung einen hohen Ausgangsstrom /, lie- 
fern muss. An den Ausgang dürfen daher nicht beliebig viele weitere Gatter angeschlossen 
werden. 


326 11 Logikschaltungen 
11.1.2 Transistor-Transistor-Logik (TTL) 


Ersetzt man die Dioden der DTL-Logik durch einen Transistor mit Multi-Emitterstruktur 
(Abb. 11.4), so erhält man die so genannte Transistor-Transistor-Logik (TTL), die lange 
Zeit der Standard bei Logikschaltungen war und gelegentlich auch heute noch verwendet 
wird. 


Us 





Abb. 11.4 Dioden-Eingangsstufe des DTL-Gatters (links) und die Realisierung mit einem Multi- 
Emitter-Transistor (rechts) 


Die Multi-Emitter-Struktur wird realisiert, indem mehrere voneinander unabhängi- 
ge Emittergebiete in einer gemeinsamen Basis-Wanne untergebracht werden, wie in 
Abb. 11.5 gezeigt ist. 





Abb. 11.5 Querschnitt durch einen Multi-Emitter-Transistor 


Als Beispiel für eine Schaltung in TTL-Technologie zeigt Abb. 11.6 das Schaltbild 
eines NAND-Gatters. Das Gatter besteht neben der eigentlichen Logikstufe aus einer 
Gegentakt-Ausgangsstufe, bestehend aus den Transistoren T3 und T4, sowie den Ein- 
gangsschutzdioden DI und D2, welche den Transistor Tl vor zu großen negativen Ein- 
gangsspannungen schützen. 

Wir wollen nun die Funktion der Schaltung untersuchen und betrachten zunächst den 
Fall, dass mindestens einer der Eingänge U, auf L-Pegel liegt. Dann leitet der Transistor 
TI so dass die Transistoren T2 und T4 sperren und der Ausgang U, auf H-Pegel geht. Die 
Ausgangsspannung U, ist dann 


U,=U, - Use; - Up - bR (11.5) 
la 


= U; - Uses - Un - 
Bn3 





Ra. (11.6) 
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Auch die Ausgangsspannung des TTL-Gatters ist wegen des letzten Terms auf der rechten 
Seite lastabhängig. Allerdings ıst die Abhängigkeit wegen By > 1 sehr gering, so dass 
die Schaltung deutlich höher belastbar ist als eine Schaltung in DTL-Technologie. 

Sind beide Eingänge des in Abb. 11.6 gezeigten Gatters auf H-Pegel, arbeitet der Tran- 
sıstor Tl ım Inversbetrieb und T2 leitet. Wegen des Spannungsabfalls an RI leitet T4 
und der Ausgang U, geht auf L-Pegel. Gleichzeitig sperrt Transistor T3, da dessen Basis- 
Emitter-Spannung wegen 


UsE3 = Üce...2 + ÜBE...4 — Üce..4— Up (11.7) 
0,1V +0,8V-0,1V -0,XV (11.8) 
SO1V (11.9) 


sehr gering ist. Demnach fließt kein Querstrom durch T3 und T4, so dass die Verlustleis- 
tung gegenüber der DTL-Technologie deutlich reduziert ist. 


11.2 MOS-Logikschaltungen 


Moderne integrierte Logikschaltungen werden überwiegend in MOS-Technologie herge- 
stellt, da sich diese neben kurzen Schaltzeiten durch sehr geringe Verlustleistung auszeich- 
net. In diesem Abschnitt werden wir zunächst wieder den einfachen Inverter in MOS- 
Technologie untersuchen und uns dann mit dem Entwurf komplexerer MOS-Schaltungen 
beschäftigen. 
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11.2.1 n-MOS-Inverterschaltungen 


Die einfachste Ausführung eines Inverters mit n-Kanal Transistor ist der Inverter mit ohm- 
scher Last, wıe er in Abb. 11.7 dargestellt ist. Dabei verzichten wır im Folgenden der 
Übersichtlichkeit halber bei den Schaltbildern auf die Darstellung der Bulk-Anschlüsse 
der MOS-Transistoren. Der Leser kann davon ausgehen, dass, sofern keine anderen An- 
gaben gemacht werden, die Bulk-Anschlüsse der n-Kanal Transistoren auf das niedrigste 
in der Schaltung vorkommende Potenzial, also O V, und die Bulk-Anschlüsse der p-Kanal 
Transistoren auf die höchste in der Schaltung vorkommende Spannung, also Uz, gelegt 
werden (vgl. Abschn. 4.1). 


Abb. 11.7 Inverter mit Feldeffekttransistor und ohmscher Last 


Da in integrierten Schaltungen nach Möglichkeit auf Widerstände verzichtet wird, weil 
diese sehr viel Platz beanspruchen und auch nur mit großen Toleranzen herstellbar sind, 
findet der Inverter mit ohmscher Last praktisch keine Anwendung. Statt dessen ersetzt 
man den Lastwiderstand durch einen Transistor als aktive Last. Ist man dabei durch die 
Technologie auf eine Transistorart, z. B. n-Kanal Transistoren, beschränkt, so ergeben sich 
die in Abb. 11.8 dargestellten Realisierungsmöglichkeiten mit einem Anreicherungstran- 
sıstor bzw. einem Verarmunsgstransistor, die sich sowohl hinsichtlich des Schaltverhaltens 
als auch der Übertragungskennlinie unterscheiden. Wir wollen diese Art von Schaltun- 
gen ım Folgenden jedoch nicht weiter behandeln, sondern uns der heute am häufigsten 
verwendeten Technologie, der komplementären MOS-Technologie (CMOS), zuwenden. 


11.2.2 CMOS-Komplementärinverter 


Die gebräuchlichste Schaltungstechnik bei integrierten Logikschaltungen ist die komple- 
mentäre MOS-Technik (CMOS) mit p-Kanal und n-Kanal MOSFET. In Abb. 11.9 ist als 
Beispiel ein Inverter in CMOS-Technologie dargestellt. 

Die Funktionsweise dieser Schaltung ist, dass bei Anlegen von U, = U, am Eingang 
der Schaltung der n-Kanal Transistor Tl leitet, da Ucgs.ı > Ur„. Gleichzeitig sperrt der 
p-Kanal Transistor T2, da Ugs2 = OV ist. 
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Abb. 11.8 Inverter mit Feldeffekttransistor und aktiver Last, realisiert durch einen Anreicherungs- 
typ (links) und einen Verarmungstyp (rechts) 


S.m.ıi.L.E: 11.2 _MOS-Inverter 
—- 
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Abb. 11.9 Inverter in CMOS-Technologie mit n-Kanal und p-Kanal-Transistor 


S.m.1.L.E: 11.2_CMOS-Prozess 
—- 


Umgekehrt sperrt der n-Kanal Transistor TI bei Anlegen der Eingangsspannung U, = 
OV,da Ucsı = OV und der p-Kanal Transistor T2 leitet, da Uss2 = —-U;. Ist die Ein- 
gangsspannung also entweder U, = OV oder U, = Us, so sperrt jeweils ein Transistor, 


PSpice: 11.2_CMOS-Inv 





während der andere leitet, so dass kein Querstrom durch den Inverter fließt und damit auch 
keine Verlustleistung umgesetzt wird. 

Wir wollen nun zunächst die Eigenschaften des CMOS-Inverters untersuchen und dann 
die Ergebnisse auf komplexere Gatter in CMOS-Technik übertragen. 


Merksatz 11.2 

Die CMOS-Technologie ist die am häufigsten für integrierte Logikschaltungen ein- 
gesetzte Technologie. Das hervorstechende Merkmal von CMOS-Schaltungen ist 
die geringe Verlustleistung. 
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Dimensionierung des CMOS-Inverters 

CMOS-Gatter werden üblicherweise so dimensioniert, dass beide Transistoren im ein- 
geschalteten Zustand etwa den gleichen Strom liefern. Dies gewährleistet sowohl eine 
symmetrische Übertragungskennlinie als auch die gleiche Schaltzeit beim Aufladen und 
beim Entladen einer kapazitiven Last. Um dies zu erfüllen, muss gelten 


Bn = Br (11.10) 


und damit 
/ w %: w 
KUnly | = Be. —| . (11.11) 
ln |» 


Da für eine gegebene Technologie der Wert von C,, fest ist, die Ladungsträgerbeweg- 


lichkeit der Elektronen jedoch um den Faktor zwei bis drei größer ıst als die der Löcher, 
erhalten wir daraus schließlich die Forderung 


w 
w2...3 — 


ae 
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d.h. ein p-Kanal Transistor muss ein etwa um den Faktor zwei bis drei größeres w/I- 
Verhältnis haben als ein entsprechender n-Kanal Transistor, um den gleichen Strom zu 
liefern. 


Merksatz 11.3 

Da ein p-Kanal MOSFET wegen der geringeren Ladungsträgerbewesglichkeit bei 
gleicher Dimensionierung einen um den Faktor zwei bis drei geringeren Strom lie- 
fert als ein n-Kanal MOSFET, muss das w/ /!-Verhältnis von dem p-Kanal Transistor 
des CMOS-Inverters entsprechend größer gewählt werden. 


Statische Verlustleistung 
Wir wollen nun die Verlustleistung des CMOS-Inverters bestimmen, wobei wir zunächst 
den Fall betrachten, dass wir ein periodisches Eingangssignal mit endlicher Flankensteil- 
heit an den Inverter nach Abb. 11.10 legen. Dabei hatten wir bereits gesehen, dass jeweils 
einer der Transistoren sperrt, wenn der Eingang des Inverters auf O V oder Uz liegt, so 
dass kein Querstrom fließt und somit auch keine Verlustleitung umgesetzt wird. In dem 
Bereich Urnn < U. < Up + Urn,, sind jedoch beide Transistoren leitend, so dass ein 
unerwünschter Querstrom /, durch die Transistoren fließt, wie in Abb. 11.11 gezeigt ist. 
Die dabei im Mittel während einer Periode 7, umgesetzte statische Verlustleistung ist 


I 


l 
Ps — 705 | Indt . (11.13) 
I» 
0 


11.2 MOS-Logikschaltungen 331 


Abb. 11.10 Liegt die Eingangsspannung U, in einem Bereich, in dem beide Transistoren einge- 
schaltet sind, fließt ein unerwünschter Querstrom durch die Schaltung 


Wir nehmen hier an, dass Urn = —UTn,p = Urn Ist, so dass es aus Symmetriegründen 
genügt, den Strom während der Zeit t; <  < bh zu bestimmen. Der n-Kanal Transistor ist 
während dieser Zeit in Sättigung, da 


DeUn<B, (11.14) 


und somit 
Ucs — Urn < Ups (11.15) 


gilt. Für den Querstrom /, durch die beiden Transistoren erhalten wir dann 


L,= u U.) - Un] . (11.16) 





Ub, . t 


Abb. 11.11 Zeitlicher Verlauf eines Eingangssignals des Inverters nach Abb. 11.10 und der entspre- 
chende Verlauf des Querstromes /, 


PSpice: 11.2_CMOSInv_Pstat 
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Die Eingangsspannung U, (t) lässt sich nach Abb. 11.11 für0 <r < t; durch 
t 
U,(t) = U, — (11.17) 
y 


beschreiben, so dass wir für den mittleren Querstrom 


I 
_ 4 f[B ' . 
L==>-1 I Ge -UÜ dt 11.18 
q 7 / 2 ( B fr „) ( ) 
I 
erhalten. Die untere Integrationsgrenze f, bestimmt sich aus (11.17) mit 
Ueltı) = Urn (11.19) 


zu 
ne, (11.20) 


Für die obere Integrationsgrenze 1, gilt aus Symmetriegründen 
u =tr/2. (11.21) 
Die statische Verlustleistung wird dann mit 
Bee I,la., (11.22) 


nach Ausführen der Integration schließlich 


(11.23) 





Beispiel 11.1 
Für einen Inverter mit , = 5, = 1x NN en \Urn,p| = 0,8V, 
Uz = 3,3V und einem Verhältnis von Schaltflankendauer zu Periodendauer von 
1/10 soll die statische Verlustleistung berechnet werden. 

Mit (11.23) ergibt sich eine mittlere statische Verlustleistung von Pa = 
0,41 uW 


Dynamische Verlustleistung 
Der in der Regel dominierende Anteil der Verlustleistung bei integrieren CMOS- 
Schaltungen ist die dynamische Verlustleistung, die dadurch entsteht, dass beim Umladen 
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von kapazitiven Lasten die Transistoren den Lade- bzw. Entladestrom liefern müssen. 
Zur Bestimmung der dynamischen Verlustleistung Pa,n gehen wir von der in Abb. 11.12 
dargestellten Schaltung mit der Lastkapazität C, aus und nehmen zur Vereinfachung an, 
dass das Eingangssignal U, einen rechteckförmigen Verlauf hat (Abb. 11.13). 

Während des Aufladens ist dann nur der p-Kanal Transistor leitend und es gilt 


I,=-l. (11.24) 
Entsprechend gilt während des Entladevorgangs über den n-Kanal Transistor 


L„L=-L. (1125) 






Vol u Kr D. 


Abb. 11.12 Beim Umladen einer kapazitiven Last müssen die beiden MOSFET den Umladestrom 
/. liefern 





Abb. 11.13 Zeitlicher Verlauf eines Eingangssignals des Inverters nach Abb. 11.12 und der entspre- 
chende Verlauf des Umladestromes /, 


PSpice: 11.2_CMOS-Inv_Pdyn 
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mit 





dU, 
dt 


Die während des Umladens in den Transistoren umgesetzte dynamische Verlustleistung 
Payn ist damit gegeben durch 


= (11.26) 


T,/2 T, 
1 1 
Payn = 7 / 1,Ua dt + —- / (U,=Us)di. (11.27) 
"o nn 


Mit (11.26), (11.24) und (11.25) erhalten wir schließlich 


0 Up 
C 
Pay = [au + | w.- un av, 
" Ir 0 (11.28) 
— np 
Ze 


Petr. (11.29) 


Die dynamische Verlustleistung Payn steigt also proportional mit der Frequenz und qua- 
dratisch mit der Versorgungsspannung. 


Beispiel 11.2 
Für einen Inverter mit $,„ = ß, = 1x 10”AV””, der eine Last von C;, = IpF 
treibt, soll die dynamische Verlustleistung berechnet werden, wenn die Schaltung 
mit Ug = 3,3 V und 100 MHz betrieben wird. 

Mit (11.29) ergibt sich eine dynamische Verlustleistung von Payn = 1,1mW 


Merksatz 11.4 

Bei integrierten CMOS-Schaltungen ist die dynamische Verlustleistung, welche mit 
der Betriebsfrequenz der Schaltung ansteigt, in der Regel deutlich größer als die 
statische Verlustleistung. 


Schaltverhalten des CMOS-Inverters 
Wir wollen nun das Schaltverhalten eines CMOS-Inverters untersuchen, der eine kapazi- 
tive Last umlädt (Abb. 11.14). 


11.2 MOS-Logikschaltungen 335 


Us 


. 
„Li I, 


Abb. 11.14 Schaltung zur Untersuchung des dynamischen Verhaltens des Komplementärinverters 


PSpice: 11.2_CMOS-Inv_Schalt 





Ist U, = Us, sperrt der p-Kanal Transistor und der n-Kanal Transistor leitet, so dass 
die Kapazität über den n-Kanal Transistor entladen wird. Diesen Fall hatten wir bereits in 
Kap. 4 untersucht und für die Abfallzeit näherungsweise die Beziehung 


Cı 


BE 11.30 
PnUs | 


Ir & 3 


erhalten. Entsprechend gilt für den Fall U, = OV, dass der n-Kanal Transistor sperrt und 
die Last C, über den p-Kanal Transistor auf die Betriebsspannung Uz aufgeladen wird. 
Die Anstiegszeit ?, beträgt dann 


CL 
B,UsR 





a (11,31) 


11.2.3 Entwurf von CMOS-Gattern 


Wir wollen uns nun die grundsätzliche Vorgehensweise beim Entwurf komplexer CMOS- 
Schaltungen am Beispiel des in Abb. 11.15 dargestellten NOR-Gatters verdeutlichen. Die 
Schaltung besteht aus einem n-MOS Block, der den Ausgang y der Schaltung mit der 
Masse verbindet, und einem p-MOS Block, der eine Verbindung zwischen dem Ausgang 
und der Versorgungsspannung U herstellt. Die Transistoren eines jeden Blocks werden 
mit den Eingangssignalen x; und x» angesteuert, wobei die n-Kanal Transistoren leiten, 
wenn die Eingangssignale auf H-Pegel liegen und die p-Kanal Transistoren entsprechend, 
wenn die Eingänge auf L-Pegel liegen. 

Um nun die gewünschte Logikfunktion, in diesem Beispiel die NOR-Funktion, zu rea- 
lisieren, sind die beiden n-Kanal Transistoren TI und T2 parallelgeschaltet, so dass der 
Ausgang auf L-Pegel geht, sobald eines der Eingangssignale, d.h. x; oder x», auf H-Pegel 
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n-MOS Block 


u nn _— —— 


Abb. 11.15 Grundsätzlicher Aufbau eines komplexen CMOS-Gatters, bestehend aus je einem Block 
mit n-Kanal MOSFET und einem Block mit p-Kanal MOÖSFET, am Beispiel des NOR-Gatters 


liegt. Dies entspricht der logischen NOR-Verknüpfung 
y=-xX+%. (11.32) 


Der p-MOS Block darf hingegen nur dann leiten, wenn beide Eingänge, d.h. x; und 
X), auf L-Pegel liegen, was man durch Serienschaltung der beiden p-Kanal Transistoren 
T3 und T4 erreicht. Wir erhalten in diesem Fall die Verknüpfung 


y=X1'%2, (11.33) 


die mit (11.32) ıdentisch ist, wie man leicht durch Anwendung der Boole’schen Algebra 
zeigen kann. Zu beachten ist, dass bei der Ansteuerung des p-MOS Blocks in unserem 
Beispiel eine Inversion der Eingangssignale x; und x, nicht notwendig ist, da die p-Kanal 
Transistoren genau dann leiten, wenn das entsprechende Eingangssignal auf L-Pegel liegt. 
Die Inversion erfolgt damit bereits in den p-Kanal Transistoren selbst. 

Aus diesem einfachen Beispiel lassen sich nun die folgenden allgemeinen Entwurfsre- 
geln für CMOS-Logikschaltungen ableiten: 


e Der n-MOS Block wird aufgebaut, indem die zu realisierende logische Funktion in 
die Form y = fı(x1,X2,...,xX„) gebracht wird, wobei Negationen nur bei den unab- 
hängigen Variablen selbst, nicht aber bei den Teilfunktionen vorkommen dürfen. Die 
Ansteuerung der Transistoren erfolgt mit den (ggf. negierten) Eingangssignalen x; bis 
Ki 

e Zur Realisierung des p-MOS Blocks wird die logische Funktion in die Form y = 
2(X1,%X2,...,xXn) gebracht. Auch hier dürfen Negationen nur bei den unabhängigen 
Variablen selbst, nicht aber bei den Teilfunktionen vorkommen. Die Transistoren wer- 
den ebenfalls mit den Eingangssignalen x; bis x, angesteuert, da die Inversion der 
Eingangssignale durch die p-Kanal Transistoren selbst erfolgt. 
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e Eine ODER-Verknüpfung in den logischen Funktionen y bzw. y entspricht dabei der 
Parallelschaltung der jeweiligen Transistoren in dem p-MOS bzw. n-MOS Block. 

e Eine UND-Verknüpfung in den logischen Funktionen y bzw. y entspricht der Serien- 
schaltung der jeweiligen Transistoren in dem p-MOS bzw. n-MOS Block. 


Aus der Betrachtung des einfachen NOR-Gatters aus Abb. 11.15 erkennen wir weiter- 
hin, dass eine Serienschaltung von Transistoren in einem der Logikblöcke einer Parallel- 
schaltung der mit den gleichen Eingangssignalen angesteuerten Transistoren in dem an- 
deren Logikblock entspricht. Diese Eigenschaft kann ebenfalls zum Entwurf von CMOS- 
Logikschaltungen verwendet werden. Ist also einer der Logikblöcke bekannt, kann der 
andere durch Umwandlung der Serien- in Parallelschaltungen und umgekehrt entworfen 
werden. 


11.2.4 Dimensionierung von CMOS-Gattern 


Bei der Dimensionierung von komplexen CMOS-Gattern muss beachtet werden, dass sich 
bei mehreren in Serie geschalteten Transistoren die Durchlasswiderstände der einzelnen 
Transistoren addieren. Dies führt dazu, dass der Strom zum Umladen der Last kleiner 
und damit die Schaltzeit entsprechend größer wird. Dies ist nicht erwünscht und muss 
durch geeignete Dimensionierung der Transistoren kompensiert werden. Wir wollen dies 
ım Folgenden genauer untersuchen und betrachten dazu den Durchlasswiderstand eines 
einzelnen MOS-Transistors, der sich in der Form 





U} U} 
Rn = = — —— — (11.34) 
Dh |(Uos =D) Uns | 
const. 
— 11.35 


angeben lässt. Bei der Reihenschaltung zweier Transistoren 77 und 75 ergibt sich damit 
für den Gesamtwiderstand Ron,ges der Serienschaltung 








R _ const. const. (11.36) 
Fur will | 
l l 
= E 11.57 
cons or + | ( ) 


Die Reihenschaltung zweier Transistoren mit w//|rı und w//|r> verhält sich also wie 
ein einzelner Transistor mit dem w/ /-Verhältnis 


1 1 1 
z ı (11.38) 


w/lle, w/llr w/ll 
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Werden also beispielsweise zwei gleich große Transistoren ın Reihe geschaltet, so verhält 
sich die Serienschaltung wie ein einzelner Transistor mit dem halben w//-Verhältnis. 
Anschaulich lässt sich dies dadurch erklären, dass sich durch die Serienschaltung der 
Transistoren die Kanallänge effektiv vergrößert, was in (Abb. 11.16) verdeutlicht ist. 





Abb. 11.16 Die Serienschaltung von Feldeffekttransistoren führt zu einer Vergrößerung der effekti- 
ven Kanallänge 


Analog erhält man bei Parallelschaltung zweier Transistoren für das w//-Verhältnis 
eines entsprechenden Transistors 


w/I\., = w/llrı + w/llr - (11.39) 


Für den Fall der Parallelschaltung zweier gleich großer Transistoren addieren sich also 
die w/ I-Verhältnisse der einzelnen Transistoren, was sich ebenfalls grafisch verdeutlichen 
lässt (Abb. 11.17). 





Abb. 11.17 Die Parallelschaltung von Feldeffekttransistoren führt zu einer Vergrößerung der effek- 
tiven Kanalweite 


Da das w//-Verhältnis eines Transistors dessen Stromergiebigkeit bestimmt, bedeu- 
tet dies, dass sich bei komplexen Logikschaltungen, bei denen mehrere Transistoren in 
Serie geschaltet sind, der Strom vermindert, wenn der Ladevorgang der Last über diesen 
Pfad erfolgt. Dies muss dadurch kompensiert werden, dass die einzelnen Transistoren der 
Serienschaltung entsprechend größer dimensioniert werden. 
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Die Dimensionierung erfolgt dabei so, dass für eine gegebene Last C, und die ge- 
forderten Schaltzeiten t; und f,, in der diese Last umgeladen werden soll, zunächst die 
w/ I-Verhältnisse eines äquivalenten Inverters bestimmt werden, der diesen Anforderun- 
gen genügt. Dies geschieht mit den Gleichungen (11.30) und (11.31). Danach werden 
die einzelnen Transistoren der zu entwerfenden Logikschaltung so dimensioniert, dass im 
ungünstigsten Fall, d.h. wenn der Strom zum Umladen der Lastkapazität durch mehrere 
in Serie geschaltete Transistoren fließen muss, deren effektives w//-Verhältnis dem des 
äquivalenten Inverters entspricht. Wir wollen uns diese Vorgehensweise am Beispiel des 
einfachen NOR-Gatters verdeutlichen. 


Beispiel 11.3 
Das in Abb. 11.18 gezeigte NOR-Gatter soll so dimensioniert werden, dass das Gat- 
ter auch im ungünstigsten Fall eine Last von C;, = lpFin etwa’ = 10Ons umladen 
kann, wenn es mit einer Spannung von Uz = 3V betrieben wird. Für den Prozess 
eclie a0 nude Der 

Wir bestimmen zunächst das w//-Verhältnis des äquivalenten Inverters, der 
die genannten Anforderungen erfüllt und erhalten mit (11.30) und (11.31) sowie 
(4.22) 


= —, (11.40) 











Abb. 11.18 Schaltungsbeispiel zur Dimensionierung einer CMOS-Schaltung 


23 PSpice: 11.2_CMOS-NOR 


Wir betrachten nun zunächst den Entladevorgang, wobei der Strom im ungüns- 
tigsten Fall von einem der Transistoren TI oder T2 allein geliefert werden muss. 
TI und T2 müssen daher beide wie der n-Kanal Transistor des Referenzinverters 
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dimensioniert werden, d.h. 


(11.41) 


w | w | w 
eg,n 


5 2 
1 





T1 Ir 1 

Bei dem Aufladevorgang muss der Ladestrom in jedem Fall von der Serienschal- 
tung der p-Kanal Transistoren T3 und T4 geliefert werden. Wir dimensionieren 
daher beide p-Kanal Transistoren doppelt so groß wie den des äquivalenten Inver- 
ters, also 


= =2— — u, 11.42 
T4 l eq,p l 


I 


n n w 





re | 
Die Serienschaltung der beiden p-MOS Transistoren T3 und T4 hat dann ein 


effektives w/-Verhältnis von 10/1 und entspricht damit dem des äquivalenten In- 
verters. 


Merksatz 11.5 

Bei komplexen CMOS-Gattern muss beachtet werden, dass auch im ungünstigsten 
Fall, d.h. wenn der Strom zum Umladen der Last von der Serienschaltung meh- 
rerer Transistoren geliefert werden muss, die geforderten Schaltzeiten eingehalten 
werden. Die in Serie geschalteten Transistoren müssen daher entsprechend groß di- 
mensioniert werden. 


11.2.5 C2MOS Logik 


Die Clocked CMOS-Logik (C’MOS) verbindet geringe Schaltzeiten mit einer kleinen 
Layoutfläche, da im Gegensatz zur CMOS-Losgik auf den p-MOS Block verzichtet werden 
kann. Dies wird dadurch erreicht, dass die Last C', zunächst über einen p-Kanal Ladetran- 
sıstor Tl, der von einem Taktsignal & angesteuert wird, auf die Spannung Uz vorgeladen 
wird. 

Geht dann in der Auswertephase der Takt & auf H-Pegel, leitet der n-Kanal Auswer- 
tetransıstor T2 und es hängt von dem n-MOS-Gatter mit den Eingangssignalen x; bis x, 
ab, ob ein leitender Pfad vom Ausgang y zum Massenanschluss entsteht und sıch die Ka- 
pazität C, wieder entlädt (Abb. 11.19). Die n-MOS-Logik wird damit nach den gleichen 
Regeln entworfen wie der n-MOS Block bei CMOS-Schaltungen. 
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Zu beachten ist, dass es bei C’MOS-Schaltungen zu einer Fehlinterpretation der Ein- 
gangssignale kommen kann, wenn sich diese nach der Vorladezeit noch ändern, da in 
diesem Fall ein Ladungsausgleich zwischen der Lastkapazität C', und den parasitären Ka- 
pazitäten C, an den einzelnen Source- und Drainknoten auftreten kann. Wir wollen uns 
diesen Vorgang am Beispiel des in Abb. 11.21 dargestellten C’MOS NAND-Gatters ver- 
deutlichen. 


Up 


in 


X, ——k ra] Q C, 
FH 1 
X —— x m I 
u Fi 


Abb. 11.21 Bei C’MOS-Schaltungen kann es zum Ladungsausgleich zwischen der Lastkapazität 
und den parasitären Kapazitäten des Gatters kommen 


PSpice: 11.2_C2MOS_Q-Ausgleich 





Der Zeitverlauf der Signale ist in Abb. 11.22 dargestellt. Zunächst wird in der Vorla- 
dephase ou < rt < tı, in der & auf L-Pegel liegt und damit der Transistor TI leitet und T2 
sperrt, die Kapazität C, auf Uz aufgeladen. In der Zeit ti <t < %, wird dann nach Ein- 
schalten des Auswertetransistors T2 die Kapazität C,ı auf O V geladen, da x, auf H-Pegel 
liegst und T4 somit ebenfalls leitet. 

Ändern sich nun die Eingangssignale x; und x» in der Auswertephase, so dass nun 
Transistor T4 sperrt und dann T’3 leitet, so führt dies dazu, dass für? > tz die Kapazität C/ 
mit C,ı zusammengeschaltet wird, was zu einem Ladungsausgleich zwischen den beiden 
Kapazitäten und damit zu einer Abnahme der Ausgangsspannung führt. 

Dieser Effekt lässt sich dadurch vermeiden, dass die Eingangssignale nur während der 
Vorladezeit geändert werden. Kann dies nicht gewährleistet werden, so müssen die para- 
sitären Kapazitäten C, durch geeignetes Layout minimiert werden, da die Abnahme der 
Ausgangsspannung um so größer ist, je größer die parasitären Kapazitäten sind. 


Merksatz 11.6 
Die C”MOS-Technologie ist eine platzsparende Variante der CMOS-Technologie, 
bei der das Auf- und Entladen der Last synchron zu einem Taktsıgnal erfolgt. 
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Vorladephase Auswertephase 


t 
„ "adungsausgleich 





Abb. 11.22 Zeitverlauf der Signale der Schaltung nach Abb. 11.21. Durch den Ladungsausgleich 
kommt es zu einem unerwünschten Absinken der Ausgangsspannung 


11.2.6 Domino-Logik 


Ein weiteres Problem bei C’MOS-Schaltungen ist, dass eine einfache Kaskadierung von 
Gattern nicht möglich ist, da es dabei wegen der Verzögerung der Ausgangssignale zu 
Fehlinterpretationen kommen kann. Wir betrachten dazu die beiden kaskadierten Schal- 
tungen in Abb. 11.23 

Da beide Gatter gleichzeitig ausgewertet werden, wenn d = AH ist, der Ausgang yı 
aber erst verzögert von H nach L wechselt, kann es im nachfolgenden Gatter während der 
Zeit, in der yı noch H ist, zu einem unerwünschten Entladen von C;> kommen. 





Abb.11.23 Die einfache kaskadierte Anordnung von C?’MOS-Schaltungen kann zu Fehlinterpreta- 
tionen der Signale führen 
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Abhilfe schafft hier das so genannte Dominoprinzip, bei dem an die Ausgänge der 
Gatter jeweils Inverter geschaltet werden, wie ın Abb. 11.24 gezeigt. Dadurch liegen 
die Ausgänge nach der Vorladephase zunächst auf L-Pegel, so dass kein unerwünschtes 
Entladen im nachfolgenden Gatter auftreten kann. Bei dem Entwurf muss allerdings be- 
rücksichtigt werden, dass an den nachfolgenden Gattern als Eingangssignal die invertierte 
Variable anliegt. 


U, Us 


iR y; Do—r 





Abb.11.24 Fehlinterpretationen durch die Kaskadierung von C’MOS-Schaltungen können vermie- 
den werden, wenn die Ausgangssignale über Inverter geführt werden 


PSpice: 11.2_Domino 





Merksatz 11.7 

Die Domino-Losgik verhindert das bei C’MOS-Schaltungen auftretende Problem bei 
der Kaskadierung mehrerer Gatter durch das Hinzufügen eines zusätzlichen Inver- 
ters. 


11.2.7° NORA-Logik 


Auf das Hinzuschalten von Invertern kann verzichtet werden, wenn in aufeinanderfol- 
genden Logikstufen abwechselnd n-MOS- und p-MOS-Gatter verwendet werden, die mit 
jeweils invertiertem Taktsignal angesteuert werden (Abb. 11.25). Diese Technologie wird 
als NORA (No-Race) Technologie bezeichnet. 


Merksatz 11.8 

Bei der NORA-Logik wird das Problem bei der Hintereinanderschaltung von 
C’MOS-Gattern dadurch gelöst, dass abwechselnd C?MOS-Gatter mit n-MOS und 
p-MOS Logikblöcken eingesetzt werden. 
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Abb. 11.25 Bei der NORA-Logik wird das Problem bei der Hintereinanderschaltung von C*MOS- 
Gattern durch die abwechselnde Verwendung von n- und p-MOS-Logik gelöst 
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Herstellung integrierter Schaltungen 12 
in CMOS-Technik 


12.1 Einführung 


Der seit mehreren Jahrzehnten anhaltende Erfolg der Mikroelektronik beruht im We- 
sentlichen auf der Eigenschaft der Integrierbarkeit elektronischer Schaltungen, d.h. der 
Möglichkeit, einzelne Bauelemente gemeinsam auf einem Siliziumplättchen, dem so ge- 
nannten Chip, herzustellen. Moderne Technologien erlauben dabei Integrationsdichten 
von mehreren Millionen und mehr Bauelementen pro Chip, was die kostengünstige Her- 
stellung selbst komplexer Schaltungen, wıe z.B. Mikroprozessoren, auf einem einzigen 
Chip von nur wenigen Quadratzentimetern Fläche ermöglicht. 

Ein solcher Chip ist in Abb. 12.1, links, dargestellt. Man erkennt die seitlich an dem 
Kunststoffgehäuse angeordneten Anschlussbeinchen, mit denen der Chip auf eine Platine 
gelötet werden kann sowie eine Seitenmarkierung an der Stirnseite des Gehäuses. Neben 
der gezeigten Gehäusebauform gibt es noch zahlreiche weitere Varianten mit unterschied- 
licher Zahl und Anordnung der Anschlüsse. 


Gehäuse Chip Pad 
Bonddraht 






Anschlussbeinchen 


Abb. 12.1 Integrierte Schaltung mit Gehäuse und Anschlussbeinen (links). Die Darstellung mit 
teilweise entferntem Gehäuse zeigt den eigentlichen Halbleiterchip sowie die Drahtverbindungen 
zwischen den Pads und den Anschlussbeinen (rechts) 


Das eigentliche Halbleiterplättchen, oftmals auch einfach als Chip bezeichnet, wird 
erst nach der teilweisen Entfernung des Gehäuses sichtbar (Abb. 12.1, rechts). Die elektri- 
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sche Verbindung zwischen den Kontaktflächen des Halbleiterplättchens, den so genannten 
Pads, und den Anschlussbeinen erfolgt mittels sehr dünner, so genannter Bonddrähte aus 
Gold. 

Bei der Herstellung des Halbleiterchips wird so vorgegangen, dass eine Halbleiter- 
scheibe aus Silizium, ein so genannter Wafer, prozessiert wird. Dabei werden mit spezi- 
ellen Verfahren, die im Folgenden vorgestellt werden, die Schaltungen auf das Silizium 
aufgebracht. Der Wafer wırd dann ın die einzelnen Chips zersägt, die anschließend in 
Kunststoffgehäuse eingegossen werden. Ein solcher Wafer hat eine Dicke von etwa einem 
halben Millimeter und einen Durchmesser von bis zu 30 cm, so dass darauf bis zu meh- 
rere hundert Chips Platz finden. Auf jedem Chip können sich, je nach Komplexität der 
Schaltung, bis zu mehreren Milliarden Bauelemente befinden (Abb. 12.2). 


Transistor 


1um 











Abb. 12.2 Auf einem Wafer können mehrere hundert Chips angeordnet sein, auf denen jeweils 
mehrere Millionen elektronischer Bauelemente Platz finden 


12.1.1 Die CMOS-Technologie 


Die einzelnen Schritte, die nötig sind, um aus einer Siliziumscheibe integrierte Schal- 
tungen herzustellen, bezeichnet man als Prozess, bzw. Prozessablauf, die dazu nötigen 
Verfahren als Technologie. Abhängig davon, mit welcher Art von Bauelementen die inte- 
grierte Schaltung aufgebaut werden soll, unterscheidet man unter anderem bipolare Tech- 
nologien sowie n-MOS, p-MOS oder auch CMOS-Technologien, wobei letztere die ge- 
meinsame Fertigung von n-Kanal und p-Kanal MOSFET in einem Prozess erlauben. Da 
die grundsätzliche Vorgehensweise bei der Herstellung integrierter Schaltungen bei allen 
Technologien im Wesentlichen die gleiche ist, genügt es, exemplarisch eine Technologie 
zu betrachten, wobei wir uns im Folgenden auf die CMOS-Technologie beschränken. Die- 
se ermöglicht, wie bereits in Kap. 10 gezeigt, die Herstellung von Schaltungen mit sehr 
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geringer Verlustleistung und kurzen Schaltzeiten und gehört damit zu den wichtigsten 
Technologien der modernen Mikroelektronik. CMOS-Schaltungen findet man unter ande- 
rem in Computern, Geräten der Unterhaltungselektronik sowie insbesondere in tragbaren 
elektronischen Geräten. 


12.1.2 Grundsätzlicher Prozessablauf 


Bei der Herstellung integrierter Schaltungen müssen unterschiedliche Materialien struk- 
turiert auf ein Grundmaterial aufgebracht werden, wie in Abb. 12.3 am Beispiel eines 
n-Kanal MOSFET dargestellt ıst. Die dazu nötigen grundsätzlichen Prozessschritte wer- 
den im Folgenden kurz beschrieben. 


Polysilizium 







stark n-dotiertes “I Nzlumoxid 


Silizium Metall 


p-dotiertes 
Siliziumsubstrat 


Abb. 12.3 Zur Herstellung integrierter Schaltungen müssen unterschiedliche Materialien struktu- 
riert auf ein Grundmaterial aufgebracht werden 


Ausgehend von dem unbeschichteten Wafer (Abb. 12.4a), wird zunächst das zu 
strukturierende Material ganzflächig mittels geeigneter Schichttechniken aufgebracht 
(Abb. 12.4b). Danach wird eine Schicht eines lichtempfindlichen Materials, ein so ge- 
nannter Fotolack, aufgetragen (Abb. 12.4c). 

Die gewünschte Struktur wird dann mittels eines fotolithografischen Verfahrens auf den 
Wafer übertragen. Dazu wird der Wafer mit einer teildurchlässigen Maske, auf der sich 
die entsprechende Struktur befindet (Abb. 12.4d), belichtet (Abb. 12.4e). An den Stellen, 
an denen das Licht den Fotolack erreicht, verändert sich dieser chemisch (Abb. 12.4f). 
Anschließend wird der von dem Licht chemisch veränderte Fotolack entfernt (Abb. 12.4g). 
An den nicht belichteten Stellen bleibt daher der Fotolack zurück und dient als Maske für 
den folgenden Ätzprozess, bei dem die zu strukturierende Schicht an den nicht von dem 
Fotolack abgedeckten Stellen abgetragen wird (Abb. 12.4h). Als letztes kann nun der Rest 
des Fotolacks entfernt werden, so dass die gewünschte, durch die Fotomaske definierte 
Struktur auf dem Substrat zurückbleibt (Abb. 12.41). 

Durch wiederholte Anwendung dieser Prozessschritte können nacheinander alle zur 
Herstellung einer integrierten Schaltung nötigen Schichten wie n- und p-leitende Gebie- 
te, Isolationsschichten, Verbindungsleitungen usw. strukturiert auf den Wafer aufgebracht 
werden. Da für jede zu strukturierende Schicht eine eigene Maske benötigt wird, ist die 
Anzahl der benötigten Masken ein Maß für die Komplexität eines Prozesses. Die Zahl der 
Masken liest dabei in der Größenordnung von bis zu einigen zehn. 
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Schichttechnik: 








zu strukturierende Fotolack 
Substrat Schicht 
Lithografie: 
Maske 
belichteter 
Fotolack 
Ätztechnik: 
Fotolack 


Abb. 12.4 Grundsätzlicher Prozessablauf bei der Herstellung einer integrierten Schaltung. Erläute- 
rungen siehe Text 


Bevor wir nun die Prozessschritte eines kompletten CMOS-Prozesses im Einzelnen 
betrachten, werden zunächst die wichtigsten Verfahren der Schichttechnik, der Ätztechnik 
sowie das Prinzip der Lithografie vorgestellt. 


12.2 Schichttechnik 


Mit dem Begriff Schichttechnik bezeichnet man sämtliche Methoden zum Aufbringen 
der verschiedenen Materialschichten auf einen Wafer. Abhängig von dem aufzubringen- 
den Material kommen dabei unterschiedliche Verfahren zum Einsatz, von denen hier die 
wichtigsten vorgestellt werden sollen. 


12.2.1 Gasphasenabscheidung 


Bei der Gasphasenabscheidung (Chemical Vapour Deposition, CVD) werden in einer 
Reaktionskammer ausgewählte Gase bei definiertem Druck und Temperatur über die zu 
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beschichtenden Wafer geleitet. Auf diesen bildet sich dann abhängig von den Prozessga- 
sen eine entsprechende Schicht. Mit Hilfe dieses Verfahrens lassen sıch unter anderem 
Polysilizium, Siliziumoxid, Siliziumnitrid oder auch Metalle aufbringen. In Abb. 12.5 ist 
schematisch die Beschichtung eines Siliziumsubstrates mit Polysilizium gezeigt. 


2 FR 


Polysilizium 





Abb.12.5 Mit Hilfe von CVD-Verfahren lassen sich unterschiedliche Schichten, z. B. Polysilizium, 
auf eine Unterlage aufbringen 


Als Prozessgas wird in diesem Fall Sılan (SıiH,) eingesetzt, wobei sich das Sılizi- 
um auf der Waferoberfläche anlagert und Wasserstoff frei wird. Im Gegensatz zu dem 
nachfolgend beschriebenen Epitaxieverfahren wächst hier allerdings keine einkristalline 
Siliziumschicht auf, sondern polykristallines Silizium, kurz Polysilizium, wie es als Gate- 
Elektrode von Feldeffekttransistoren oder auch zur Verdrahtung innerhalb von integrierten 
Schaltungen verwendet wird. 

Eine wichtige Kenngröße zur Charakterisierung von CVD-Prozessen ist die so ge- 
nannte Konformität, die das Verhältnis der Wachstumsraten auf vertikalen zu der auf 
horizontalen Strukturen auf einem Wafer angibt. Dies ist unter anderem bedeutsam für 
die Beschichtung von Stufen oder das Auffüllen von Gräben (Abb. 12.6). 


konforme nicht konforme 
Abscheidung / N Asscheidung 


Abb. 12.6 Der Querschnitt durch einen Wafer zeigt die unterschiedliche Kantenabdeckung nach 
konformer und nicht konformer Abscheidung 


12.2.2 Epitaxie 


Bei der Epitaxie wächst auf ein Substrat eine Schicht mit der gleichen Kristallstruktur, 
so dass sich z.B. einkristalline Schichten auf einen Siliziumwafer aufbringen lassen. Da- 
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zu werden entsprechende Prozessgase, wie Siliziumchlorid (SiCl4) und Wasserstoff (H>), 
bei Temperaturen von etwa 1000 °C über das Substrat geleitet, wobei Silizium aufwächst 
und Salzsäure (HC]) freigesetzt wird (Abb. 12.7). Das Silizium wächst dabei nur an den 
Stellen auf, an denen eine einkristalline Unterlage vorhanden ist. Somit lässt sıch eine ein- 
kristalline Siliziumschicht auch lokal aufbringen, indem man die Stellen, an denen keine 
Epitaxieschicht aufwachsen soll, zuvor z.B. mit Siliziumoxid beschichtet. 


Si - Epitaxieschicht >HCI r 





Abb. 12.7 Bei der Epitaxie wächst auf ein Siliziumsubstrat eine einkristalline Siliziumschicht auf 


12.2.3 Thermische Oxidation 


Die thermische Oxidation wird zur Beschichtung von Silizium mit Sılizıumoxid verwen- 
det. Dazu wird bei Temperaturen um 1000 °C dem Wafer Sauerstoff (O,) zugeführt, der 
dann mit dem Silizium zu Siliziumoxid (SiO>) reagiert. Da bei dieser Reaktion Silizium 
verbraucht wird, wächst die Siliziumoxidschicht nicht nur nach oben, sondern auch nach 
unten (Abb. 12.8). Auch Siliziumoxid lässt sich lokal auftragen, indem man die Stellen, 
an denen keine Oxidation stattfinden soll, zuvor mit Siliziumnitrid beschichtet, was als 
Oxidationssperre wirkt. 


O, 





Abb. 12.8 Aufwachsen einer Oxidschicht durch thermische Oxidation. Die Pfeile in dem rechten 
Teilbild markieren die ursprüngliche Lage der Siliziumoberfläche 


12.2.4 Kathodenzerstäubung 


Bei der Kathodenzerstäubung, auch Sputtern genannt, handelt es sich um ein Verfahren, 
welches vorzugsweise zum Aufbringen von Metallschichten eingesetzt wird. Dazu wird 
ein ionisiertes Gas (zZ. B. Argon) in einer Elektrodenanordnung in Richtung der negativ ge- 
ladenen Kathode beschleunigt. An dieser ist ein so genanntes Target angebracht, welches 
aus dem Material besteht, das auf den Wafer aufgebracht werden soll. Durch die Auftreff- 
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energie der Argonionen werden kleinste Partikel aus dem Target herausgelöst, die dann 
auf dem Wafer landen und sich dort in einer gleichmäßigen Schicht ablagern (Abb. 12.9). 


Kathode 







Un: Target 
Ni Wafer 


O Anode 


Abb. 12.9 Prinzipielle Darstellung einer Sputteranlage zur Beschichtung von Waferoberflächen 


12.2.5 lonenimplantation 


Die Ionenimplantatıon wird unter anderem zum Dotieren von Halbleitern verwendet. Da- 
zu wird der Dotierstoff ionisiert und mit einer Beschleunigungsspannung von etwa 1OOkV 
zum Wafer hin beschleunigt, wo er ca. 0,1 um tief eindringt. Durch anschließendes Er- 
hitzen des Substrates wird der Dotierstoff ın das Kristallgitter eingebaut und damit erst 
elektrisch aktiv. Fotolack oder auch Polysilizium verhindern das Eindringen von Ionen in 
das Substrat und können daher als Implantationsbarriere verwendet werden. Durch eine 
vorherige Beschichtung und Strukturierung mit diesen Stoffen können daher gezielt be- 
stimmte Bereiche auf dem Wafer dotiert werden. 

Der prinzipielle Aufbau einer Anlage zur lIonenimplantation von Wafern ist in 
Abb. 12.10 gezeigt. Durch das Ablenken des Ionenstrahls wird erreicht, dass der auf 
den Wafer auftreffende Ionenstrahl frei von nicht geladenen Verunreinigungen ist, da 
diese nicht abgelenkt werden. Wegen der hohen Genauigkeit und Gleichmäßigkeit wird 
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Beschleuniger Ablenkeinheit 
Ionenquelle lonenstrahl Wafer 


Abb. 12.10 Schematische Darstellung einer Anlage zur Ionenimplantation 


354 12 Herstellung integrierter Schaltungen in CMOS-Technik 


das Verfahren zum Herstellen der Source- und Drain-Gebiete für MOSFET eingesetzt 
oder zur Herstellung von Wannen, also großflächig dotierten Bereichen, die als Substrat 
für MOSFET dienen. 


12.2.6 Schleuderbeschichtung 


Bei der Schleuderbeschichtung (Spin coating) wird eine Flüssigkeit auf den sıch schnell 
drehenden Wafer aufgebracht. Durch die Zentrifugalkraft verteilt sich die Flüssig- 
keit gleichmäßig auf der Waferoberfläche, so dass nach dem Trocknen eine aus dem 
gewünschten Material bestehende Schicht zurückbleibt (Abb. 12.11). Das wichtigste An- 
wendungsgebiet der Schleuderbeschichtung ist das Aufbringen von Fotolack auf einen 


Wafer. 
N N I Beschichtung 
I 
Abb. 12.11 Bei der Schleuderbeschichtung verteilt sich eine aufgebrachte Flüssigkeit durch die Zen- 
trifugalkraft gleichmäßig über den sich drehenden Wafer 


Wafer 





12.3 Ätztechnik 


Ätzverfahren werden zum Entfernen einzelner Schichten von der Waferoberfläche einge- 
setzt. Eine wichtige Kenngröße von Ätzverfahren ist dabei die Selektivität, die angibt, wie 
stark ein Material im Vergleich zu einem anderen Material durch den Ätzvorgang abge- 
tragen wird. Dies ıst dann von Bedeutung, wenn z.B. Fotolack als Ätzmaske verwendet 
wird, da diese durch den Ätzprozess nicht oder nur in geringem Maß angegriffen werden 
darf. 

Eine weitere wichtige Kenngröße eines Ätzprozesses ist die so genannte Isotropie. Die- 
se gibt an, ob der Abtrag beim Ätzen ausschließlich senkrecht zur Waferoberfläche erfolgt 
(anisotropes Ätzen) oder aber gleichmäßig in alle Richtungen (isotropes Ätzen). Zur Ver- 
deutlichung sind in Abb. 12.12 die Ergebnisse zweier Ätzprozesse mit unterschiedlicher 
Isotropie dargestellt. 

Man erkennt, dass bei dem rein anisotropen Ätzen die Struktur der Ätzmaske (z.B. 
Fotolack) genau auf das zu ätzende Material übertragen wird, wohingegen es bei dem 
isotropen Ätzen zu einem so genannten Unterätzen kommt. Letzteres ist vielfach nicht er- 
wünscht, kann aber auch gezielt eingesetzt werden, um Strukturen völlig freizuätzen. So 
lassen sich beispielsweise in der Mikromechanik frei schwingende Balken für Beschleu- 
nigungssensoren herstellen. 
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Abb. 12.12 Vergleich zwischen anisotropem (links) und isotropem (rechts) Ätzen. Beim isotropen 
Ätzen kommt es zu einem Unterätzen der Maske 


Im Folgenden werden nun einige wichtige Ätzverfahren vorgestellt, die sich hinsicht- 
lich der o. g. Kenngrößen und des apparativen Aufwandes unterscheiden. 


12.3.1 Nassätzen 


Das Nassätzen ist ein einfaches Ätzverfahren, bei dem der Wafer mit der abzutragen- 
den Schicht in eine flüssige Ätzlösung eingetaucht oder mit dieser besprüht wird. Bei 
dem Nassätzen handelt es sich typischerweise um einen isotropen Ätzprozess, der zu dem 
beschriebenen Unterätzen von Strukturen führt. Durch geeignete Auswahl der Lösung 
erreicht man jedoch eine sehr hohe Selektivität, so dass die Ätzmaske praktisch nicht an- 
gegriffen wird. 


12.3.2 Physikalisches Trockenätzen 


Bei diesem Verfahren wird die Oberfläche des Wafers mit Ionen, Elektronen oder Pho- 
tonen beschossen. Durch die Auftreffenergie werden aus der Waferoberfläche kleinste 
Partikel herausgerissen, so dass es zu einem Materialabtrag kommt. Dieses Verfahren be- 
sitzt eine nur geringe Selektivität. 


12.3.3 Chemisches Trockenätzen 


Bei dem chemischen Trockenätzen wird ein Gas über die Waferoberfläche geleitet, wel- 
ches dann mit dieser reagiert. Durch geeignete Wahl des Gases erreicht man eine hohe 
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Selektivität, allerdings kommt es ähnlich wie beim Nassätzen zur Ausbildung eines iso- 
tropen Ätzprofils, so dass dieses Verfahren nicht zur Erzeugung feiner Strukturen geeignet 
ist. 


12.3.4 Chemisch physikalisches Trockenätzen 
Das chemisch physikalische Trockenätzen ist ein Verfahren, bei dem ein ionisiertes Ätzgas 
in einer Elektrodenanordnung durch das elektrische Feld zu dem Wafer hin beschleunigt 
wird und dort den Ätzvorgang auslöst (Abb. 12.13). Wegen des senkrechten Teilchenbe- 
schusses erreicht man dabei eine sehr genaue Abbildung der Maskenstruktur. 
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Abb. 12.13 Prinzipieller Aufbau einer Anlage zum chemisch physikalischen Trockenätzen 


12.3.5 Chemisch mechanisches Polieren 
Das chemisch mechanische Polieren (CMP) ist ein mechanisches Schleifen des Wafers 
mit Polierkörnern und aktiven chemischen Zusätzen. Naturgemäß hat dieses Verfahren 


eine nur geringe Selektivität und wird oftmals zum Planarisieren, also Einebnen der Wa- 
feroberfläche verwendet. 


12.4 Lithografie 
12.4.1 Prinzip der Fotolithografie 


Die Lithografie dient zur Abbildung von Maskenstrukturen auf der mit Fotolack be- 
schichteten Halbleiteroberfläche. Dazu werden die sich auf einer Fotomaske befindlichen 
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Strukturen mittels optischer Techniken auf die Halbleiteroberfläche projiziert. Die Mas- 
ken bestehen dabei in der Regel aus hochreinem Quarzglas, welches an den Stellen 
mit Chrom beschichtet ist, an denen das Licht nicht auf die Waferoberfläche dringen 
soll. Die sehr aufwändige Maskenherstellung erfolgt dabei üblicherweise mit einem 
Elektronenstrahlschreibgerät, mit dem die abzubildenden Strukturen auf die Maske ge- 
schrieben werden. Durch die Bestrahlung der Maske mit Licht werden diese Strukturen 
dann auf die mit Fotolack beschichtete Waferoberfläche abgebildet. Je nach Verfah- 
ren erfolgt die Abbildung dabei im Maßstab 1:1 oder um bis zu einem Faktor vier 
verkleinert. Auf eine Maske passen in der Regel die Strukturen eines oder einiger 
weniger Chips. Um den gesamten Wafer zu belichten, wird dieser daher nach jedem 
Belichtungsschritt mittels eines Verschiebetisches verschoben und dann der nächste Be- 
reich auf dem Wafer belichtet. Die entsprechende Anordnung nennt man Waferstepper 
(Abb. 12.14). 
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Abb. 12.14 Prinzipielle Darstellung eines Wafersteppers. Da sich auf einer Maske die Strukturen 
von nur einem oder wenigen Chips befinden, wird der Wafer Schritt für Schritt belichtet 
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12.4.2 Kenngrößen der Fotolithografie 


Der Belichtungsschritt gehört zu den aufwändigsten und teuersten bei der Herstellung 
integrierter Schaltungen. Da die minimalen Strukturabmessungen bei modernen integrier- 
ten Schaltungen mittlerweile im Bereich von unter 100 nm liegen, müssen die Auflösung 
der Abbildung und die Positioniergenauigkeit ebenfalls in diesem Bereich liegen. Von 
entscheidender Bedeutung für die genaue Abbildung auch kleinster Strukturen ist die 
Wellenlänge des verwendeten Lichts, da diese direkt mit der erreichbaren Auflösung in 
Zusammenhang steht. Um Auflösungen im Bereich von unter 0,1 um zu erreichen, muss 
daher Licht mit Wellenlängen unterhalb des sichtbaren Bereichs eingesetzt werden. 

Die erreichbare minimale Strukturabmessung ist daher neben der Anzahl der verwen- 
deten Masken die wichtigste Kenngröße eines Prozesses. Man stellt diese daher auch oft 
der Prozessbezeichnung voran. Bei einem 0,2 um-CMOS-Prozess handelt es sich also um 
einen CMOS-Prozess, mit dem Strukturen mit einer minimalen Abmessung von 0,2 um 
hergestellt werden können. 


12.5 Der CMOS-Prozess 
12.5.1 Prozessablauf 


Nachdem wir in den letzten Abschnitten verschiedene Verfahren zum Aufbringen, Struk- 
turıeren und Entfernen von Schichten kennengelernt haben, soll nun ein einfacher CMOS- 
Prozess vorgestellt werden. Dazu betrachten wir als Beispiel die Herstellung eines n-Kanal 
und eines p-Kanal MOSFET auf einem p-dotierten Grundmaterial. Da die p-Kanal MOS- 
FET in einem n-dotierten Substrat liegen müssen, benötigt man eine so genannte n-Wanne, 
in der die p-Kanal Transistoren liegen. Einen solchen Prozess nennt man daher auch einen 
n-Wannen Prozess. 

In dem nachfolgend dargestellten Prozessablauf werden die wichtigsten Prozessschrit- 
te kurz beschrieben. Zur Verdeutlichung ist in den rechts daneben stehenden Abbildungen 
jeweils ein Querschnitt des Wafers nach den genannten Prozessschritten gezeigt. Erwähnt 
sei, dass es sich bei dem gezeigten Prozessablauf um eine stark vereinfachte Darstellung 
handelt und viele Zwischenschritte, z.B. Reinigungsschritte, oder das Aufbringen von 
Hilfsschichten, die bei einem realen Prozess nötig sind, der Einfachheit halber weggelas- 
sen wurden. Insbesondere sind auch die Substrat- und Wannenkontakte nicht dargestellt. 
Im Gegensatz zu einem realen Prozess mit mehreren Verdrahtungsebenen aus Metall wird 
in dem vorgestellten Prozess nur eine einzige Ebene aus Metall verwendet. Die Zahl der 
insgesamt benötigten Masken, deren Bezeichnung bei den Belichtungsschritten jeweils 
mit angegeben ist, liegt in diesem Beispiel bei sieben. 

Um die Darstellung des Prozessablaufes zu vereinfachen, sind die unterschiedlichen 
Materialien in den Abbildungen durch verschiedene Füllmuster gekennzeichnet, die nach- 
folgend beschrieben sind. Dabei sind neben den bereits in Abb. 12.3 gezeigten Materialien 
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noch weitere Materialien aufgeführt, wie der für die Lithografie notwendige Fotolack oder 
Silizıumnitrid, welches als Oxidationssperre bei der thermischen Oxidation dient. Das n- 
dotierte Silizium wird als Substrat für die p-Kanal Transistoren benötigt. 


r- 


[_] Pp-dotiertes Silizium I n-dotiertes Silizium 


Siliziumoxid [] Sitiziumnitrid 
1] Metall I Fotolack 
7 stark p-dotiertes Silizium stark n-dotiertes Silizium 


[|] Polysilizium 


Herstellung der n-Wanne 
Im ersten Teil des auf einem p-dotierten Grundmaterial basierenden Prozesses wird das 
Substrat für die p-Kanal Transistoren, die n-Wanne, hergestellt. 


Beschichten des Wafers mit Fotolack (I) mittels OTIOTOTTITITITITTOITITTOITITETETTITTTITTTTTOITITETETTITTTITTTTITITITETTTTTTETTTITITITTTN 
Schleuderbeschichtung 





Belichten des Wafers mit der Fotomaske (NWELL- 
Maske) zur Strukturierung der n-dotierten Wanne 


Fotomaske 


OL [IA 


Entfernen des belichteten Fotolacks 





Implantation der n-Wanne (\_!) mit Phosphor (®). oe 0 oo oo oo oo. .o— 
Die Fotolackschicht (I) dient als Implantations- | | | | 
maske | | | 


Entfernen des verbliebenen Fotolacks 





Herstellung der Isolation 

Der folgende Teil des Prozesses beschreibt die Herstellung des Gateoxids sowie der Iso- 
lation aus Siliziumoxid, an den Stellen, an denen sich später keine Transistoren befinden. 
Diese Schichten werden wegen ihrer unterschiedlichen Schichtdicken auch als Dünn- bzw. 
Dickoxid bezeichnet. 
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Beschichten des Wafers mit Siliziumoxid (FJ), Sili- 
ziumnitrid (UJ) und Fotolack () 


Belichten des Wafers mit der Fotomaske (ACTIVE- 
Maske) zur Definition der aktiven Bereiche, in 
denen sich später die Transistoren befinden 


Entfernen des belichteten Fotolacks 


Ätzen der Siliziumnitrid- (OJ) und Siliziumoxid- 
schicht (F7J]). Der Fotolack (|) dient als Ätzmaske 


Entfernen des verbliebenen Fotolacks 


Aufwachsen von Siliziumoxid (FJ). Das Siliziumni- 
trid (DJ) dient als Oxidationssperre 





Herstellung der Gate-Elektroden 
Der nächste Prozessabschnitt dient der Herstellung der aus Polysilizium bestehenden 
Gate-Elektroden. 


Entfernen des verbliebenen Siliziumnitrids 
Beschichten des Wafers mit Polysilizium (UOJ) und 
Fotolack (M) 





Belichten mit der Fotomaske (POLY-Maske) zur 
Strukturierung der Gate-Elektroden Y | Y | 


Entfernen des belichteten Fotolacks 
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Ätzen des Polysiliziums (OJ). Der Fotolack (M) 
dient als Ätzmaske 





Herstellung der n-Kanal MOSFET 
Zur Herstellung der n-Kanal Transistoren wird deren gesamte Grundfläche, der so ge- 
nannte aktive Bereich, mit Dotierstoffen bestrahlt. Dabei dient neben dem Fotolack auch 
das Polysilizium als Implantationsmaske. Da durch diese Technik die Source- und Drain- 
Gebiete genau zu der Gate-Elektrode positioniert sind, spricht man auch von einem so 
genannten selbstjustierenden Prozess. 


Entfernen des verbliebenen Fotolacks 

Erneutes Beschichten des Wafers mit Fotolack (I) Y Y Y ’ Y 
Belichten mit der Fotomaske (NMOS-Maske) zur 

Strukturierung der n-Kanal Transistoren 


Entfernen des belichteten Fotolacks 


Implantation der n-dotierten Source- und Drain- 
Gebiete (NJ) mit Arsen (®). Der Fotolack (I) und 
die Polysiliziumschicht (OJ) dienen als Implantati- 
onsmaske 





Herstellung der p-Kanal MOSFET 

Bei der Herstellung der p-Kanal Transistoren findet das gleiche Prinzip wie bei der Her- 
stellung der n-Kanal Transistoren Anwendung, so dass auch hier die Source- und Drain- 
Gebiete exakt zu der Gate-Elektrode ausgerichtet sind. 


Entfernen des verbliebenen Fotolacks 

Erneutes Beschichten des Wafers mit Fotolack (I) Y Y Y Y Y 
Belichten mit der Fotomaske (PMOS-Maske) zur EEE 

Strukturierung der p-Kanal Transistoren 
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Entfernen des belichteten Fotolacks 


Implantation der p-dotierten Source- und Drain- 
Gebiete (ZJ) mit Bor (®). Die Fotolackschicht (M) 
und die Polysiliziumschicht (DJ) dienen als Implan- 
tationsmaske 





Herstellung der Kontaktlöcher 

Um die einzelnen Bauelemente elektrisch miteinander verbinden zu können, werden zu- 
nächst die Stellen definiert, an denen die Bauelemente später mit Leiterbahnen aus Metall 
verbunden werden sollen. 


Entfernen des verbliebenen Fotolacks 
Beschichten des Wafers mit Siliziumoxid (EJ) und 
Fotolack (M) 





Belichtung des Wafers mit der Fotomaske \ 
(CONTACT-Maske) zur Definition der Kontakte Y | Y | Y | Y | 
IE | HEHE | HEHE | HEHE | HERREN 


Entfernen des belichteten Fotolacks 


Ätzen der Kontaktöffnungen in das Siliziumoxid 
(F]). Der Fotolack (I) dient als Ätzmaske 





Herstellung der Verdrahtung 

Als letzter Schritt erfolgt die Verdrahtung der Bauelemente mit Leiterbahnen aus Me- 
tall. Dabei wird hier ein so genanntes Dual-Damascene-Verfahren eingesetzt, bei dem 
nach dem Ätzen der Kontaktlöcher zunächst die Stellen freigeätzt werden, an denen die 
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Leiterbahnen liegen sollen, und dann anschließend in einem einzigen Metallisierungs- 
schritt sowohl die Kontakte als auch die Leiterbahnen durch Beschichtung mit Metall 


hergestellt werden. 


Entfernen des verbliebenen Fotolacks 
Erneutes Beschichten des Wafers mit Fotolack (I) 


Belichtung des Wafers mit der Fotomaske 
(METAL-Maske) zur Definition der Verdrahtungs- 
ebene 


Entfernen des belichteten Fotolacks 


Ätzen des Siliziumoxids (FJ) auf eine definierte 
Tiefe. Der Fotolack (|) dient als Ätzmaske 


Entfernen des verbliebenen Fotolacks 


Beschichtung des Wafers mit Metall (W) 


Entfernen des Metalls (WW) bis auf die Oxidschicht 
(E:]) mittels eines CMP-Verfahrens 





Die sich nach dem letzten Prozessschritt ergebende Schaltung ist in Abb. 12.15 noch- 
mals in einer räumlichen Darstellung gezeigt, wobei zur Verdeutlichung die Siliziumox1d- 
schicht teilweise weggelassen wurde. 
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Metall n-Wanne 


ee 


Abb. 12.15 Schnittdarstellung der beiden in dem oben beschriebenen Prozess hergestellten Tran- 
sistoren nach teilweiser Entfernung der Oxidschicht 


12.6 Layout von CMOS-Schaltungen 
12.6.1 Herstellungsebenen und Masken 


Nachdem im vorangegangenen Abschnitt der Ablauf eines CMOS-Prozesses beschrieben 
wurde, soll nun das Layout einiger einfacher Beispielschaltungen vorgestellt werden. 

Dazu betrachten wir zunächst die in Abb. 12.16 gezeigte Darstellung der zur Herstel- 
lung der Schaltung nach Abb. 12.15 verwendeten Masken in der Draufsicht. Zur Ver- 
deutlichung besitzen die Masken dabei das gleiche Füllmuster wie die entsprechenden 
Herstellungsebenen. 
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Abb. 12.16 Gesamtdarstellung (Layout) der bei der Herstellung verwendeten Masken. Der in 
Abb. 12.15 dargestellte Bereich ist durch eine gepunktete Linie markiert 


Diese Darstellung, welche die Lage und die Größe jedes auf der Schaltung befind- 
lichen Bauteils auf dem Chip festlegt, bezeichnet man als das so genannte Layout der 
Schaltung bzw. des Chips. Das Layout wird aus dem elektrischen Schaltplan automatisch 
oder manuell generiert. Letzteres ist sehr aufwändig, ermöglicht aber, das Layout z. B. hin- 
sichtlich des Flächenbedarfs zu optimieren. In jedem Fall müssen bei der Erstellung des 
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Layouts jedoch bestimmte Regeln beachtet werden, um die elektrische Funktionsfähig- 
keit der Schaltung zu gewährleisten. So muss z.B. die POLY-Maske, wie in Abb. 12.16 
dargestellt, über die NMOS-, bzw. die PMOS-Maske hinausragen, da das Polysilizium 
als Implantationsmaske bei der Herstellung der Source- und Drain-Gebiete dient und an- 
sonsten bei der Implantation ein Kurzschluss zwischen diesen entstünde. Auch für die 
anderen Maskenebenen gibt es Regeln für die Mindestabstände zu anderen Masken sowie 
die zulässigen Mindestabmessungen der einzelnen Strukturen. Alle zu einem bestimmten 
Prozess gehörenden Vorschriften werden als geometrische Entwurfsregeln bezeichnet. 


12.6.2 CMOS-Inverter 


Der CMOS-Inverter ist eine elementare Grundschaltung, die in integrierten Schaltungen 
unter anderem als Logikelement, als Treiberschaltung oder auch als Verzögerungsglied 
eingesetzt wird. Ein mögliches Layout des Inverters ist in Abb. 12.17, Iinks, dargestellt; 
Abb. 12.17, rechts, zeigt das entsprechende elektrische Schaltbild. 
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Abb. 12.17 Layout (links) und elektrisches Schaltbild (rechts) eines CMOS-Inverters. Der An- 
schluss des p-Substrates an Masse ist nicht dargestellt 


In dem Layout sind deutlich die beiden Transistoren zu erkennen, wobei der oben ange- 
ordnete p-Kanal MOSFET wegen der geringeren Beweglichkeit der Löcher ein größeres 
w/ I-Verhältnis als der n-Kanal MOSFET hat (vgl. Abschn. 4.2.2). Ebenfalls erkennt man 
den Anschluss des n-dotierten Substrates, der n-Wanne, ın der der p-Kanal MOSFET liest, 
an die Versorgungsspannung (UB). Die Metallkontakte sind dabei nicht direkt mit der 
schwach dotierten n-Wanne verbunden, sondern über stark n-dotierte Bereiche, um zu ge- 
währleisten, dass sich dort ein ohmscher Kontakt mit geringem elektrischem Widerstand 
bildet. 

An den Stellen, an denen das Polysilizium nicht über die Implantationsgebiete läuft, 
entstehen keine Transistoren, so dass das Polysilizium dort zur Verdrahtung verwendet 
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werden kann. In dem gezeigten Layout wird eine solche Polysiliziumleiterbahn verwen- 
det, um das Eingangssignal (EIN) zu den beiden Transistoren zu führen. Der Ausgang der 
Schaltung (AUS) sowie die Versorgungsspannung (UB) und die Masse (GND) sind als 
Metallleiterbahn ausgeführt und mit den anzuschließenden Gebieten jeweils über Kontak- 
te verbunden. Die Kontaktierung erfolgt grundsätzlich über so viel Kontakte wıe möglich, 
um eine sichere elektrische Verbindung und einen möglichst gleichmäßigen Potentialver- 
lauf innerhalb der anzuschließenden Gebiete zu gewährleisten. 


12.6.3 2-fach NOR-Gatter 


Ein weiteres Beispiel für das Layout integrierter Schaltungen ist das in Abb. 12.18 ge- 
zeigte 2-fach NOR-Gatter mit jeweils zwei entsprechend dimensionierten n-Kanal und 
p-Kanal MOSFET (vgl. Abschn. 11.2.4). 
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Abb. 12.18 Layout (links) und elektrisches Schaltbild (rechts) eines 2-fach NOR-Gatters. Der An- 
schluss des p-Substrates an Masse (GND) ist nicht dargestellt 


Die beiden in Serie geschalteten p-Kanal Transistoren liegen in einer gemeinsamen, an 
die Versorgungsspannung (UB) angeschlossenen n-Wanne. Um zusätzlich Platz zu spa- 
ren, ist das Drain-Gebiet des oberen p-Kanal MOSFET und das Source-Gebiet des unteren 
p-Kanal MOSFET als ein gemeinsames Gebiet ausgeführt. Die Verdrahtung der Eingangs- 
sıgnale (EINI und EIN?) erfolgt über Polysilizium, wobei hier wegen der notwendigen 
Überkreuzung der Leiterbahnen zusätzlich eine Metallleiterbahn für den Knoten (EINI1) 
nötig ist. Der Ausgang der Schaltung (AUS) ist über eine Metallleiterbahn nach außen 
geführt. 
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12.7 Elektrische Eigenschaften der Entwurfsebenen 


In den vorangegangenen Abschnitten sind wir davon ausgegangen, dass das Layout und 
die dadurch definierte Schaltung eine exakte Repräsentation des entsprechenden elek- 
trischen Schaltbildes darstellt. Dies ist jedoch nicht der Fall, da beispielsweise Metall- 
oder Polysilizium-Leiterbahnen einen elektrischen Widerstand haben, der bei dem Schal- 
tungsentwurf berücksichtigt werden muss. In diesem Abschnitt werden wir daher die 
elektrischen Eigenschaften der unterschiedlichen Entwurfsebenen untersuchen. Die sich 
dabei ergebenden, für einen Prozess charakteristischen Eigenschaften werden auch als 
elektrische Entwurfsregeln bezeichnet. Die angegebenen Zahlenwerte sınd dabei nur als 
grober Anhaltswert zu verstehen, da die Werte sehr stark von der verwendeten Technolo- 
gie abhängen. 


12.7.1 Metallebene 


Die Metallebene in integrierten Schaltungen dient in erster Linie zur Verdrahtung von 
Bauelementen und Schaltungsteilen. Einfache Prozesse erlauben zwei übereinanderlie- 
gende Metallebenen, bei komplexeren Logikschaltungen hat man oft noch mehr Metall- 
ebenen zur Verfügung, um die Verdrahtung zu erleichtern. Als Leiterbahnmaterial kom- 
men unter anderem Aluminium oder auch Kupfer zum Einsatz. 


Elektrischer Widerstand von Metallleiterbahnen 
Die wichtigste Kenngröße einer Leitung ist der elektrische Widerstand. Statt die spezi- 
fische Leitfähigkeit o des entsprechenden Materials anzugeben, aus dem dann bei gege- 
bener Leiterbahnlänge /, -breite w und -dicke d (Abb. 12.19) der Gesamtwiderstand der 
Leitung gemäß 

l / 
od w 


(12.1) 


bestimmt werden kann, bietet es sich bei integrierten Schaltungen an, den so genannten 
Flächenwiderstand anzugeben. Dazu fasst man den nur von dem Prozess abhängigen ers- 
ten Term auf der rechten Seite von (12.1) zu dem Flächenwiderstand 


1 
ko= | (12.2) 
zusammen. 

Typische Werte für den Flächenwiderstand von Metallleiterbahnen aus Aluminium lie- 
gen in der Größenordnung von Ron = 0,1%/D, wobei die Einheit 2/L] aussagt, 
dass dieser Wert den Widerstand eines quadratischen Leiterbahnabschnittes angibt. Der 
Widerstand einer Leitung berechnet sich somit aus dem Wert des Flächenwiderstandes, 
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Leiterbahn 


Abb. 12.19 Neben der spezifischen Leitfähigkeit bestimmen die Leiterbahnabmessungen den elek- 
trıschen Widerstand einer Leitung 


multipliziert mit der Länge der Leiterbahn ın Quadraten. Bei gewinkelten Leiterbahnen 
gewichtet man die Eckquadrate mit dem Faktor 0,5. 


Beispiel 12.1 
Es soll der elektrische Widerstand der in Abb. 12.20 gezeigten Leiterbahnen be- 
stimmt werden. Der Flächenwiderstand des Materials sei Rg = 0,1R2/L. 


a 


j 
PER 
| 


Abb. 12.20 Zur Bestimmung des elektrischen Widerstandes wird die Leiterbahn in quadra- 
tische Abschnitte aufgeteilt 





Unterteilt man die Leiterbahn in Abb. 12.20a ın Quadrate, so ergeben sich vier 
Quadrate. Der Widerstand der Leiterbahn ist demnach 


R=0,12/Ux 4Quadrate = 0,4%. (de) 


Für die Leiterbahn in Abb. 12.20b erhält man entsprechend neun Quadrate plus 
zwei Eckquadrate, so dass sich der Widerstand der Leitung näherungsweise zu 


R=0,12/Ux (9+2x 0,5) Quadrate 
— (12.4) 


berechnet. 
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Kapazität von Metallleiterbahnen 
Leiterbahnen bilden mit dem Substrat und der dazwischenliegenden Isolationsschicht eine 
Kapazität (Abb. 12.21). 


Leiterbahn 
Isolator 





Substrat 


Abb. 12.21 Eine elektrische Leitung bildet mit dem darunterliegenden Substrat eine Kapazität 


Die Größe der Kapazität hängt dabei von der Dicke und Art des Isolationsmaterials 
ab. Für den Fall einer Metallleiterbahn (z.B. Aluminium) über einer dicken Oxidschicht 
beträgt die lächenbezogene Kapazität gegenüber dem Substrat etwa 


20.11 /um . (12.5) 


Leitungen sollten daher möglichst kurz gehalten werden, um hohe Leitungskapazitä- 
ten und damit lange Schaltzeiten (vgl. Abschn. 4.3.2) zu vermeiden. Bei benachbarten 
Leiterbahnen ist darüber hinaus zu beachten, dass zwischen diesen zusätzlich eine Koppel- 
kapazität besteht (Abb. 12.22). Um ein kapazitives Übersprechen zwischen benachbarten 
Leitungen zu vermeiden, sollten diese daher nicht über längere Strecken parallel laufen. 





Abb.12.22 Zwischen benachbarten Leiterbahnen entsteht eine Koppelkapazität Cj., die zum Über- 
sprechen führen kann 


Leitungsinduktivität 
Neben dem Widerstands- und dem Kapazitätsbelag haben Leitungen zusätzlich einen von 
der Leitungsgeometrie abhängigen Induktivitätsbelag. Bei Leitungen auf dem Chip ist 
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dieser in der Regel vernachlässigbar, bei sehr langen Leitungen, wie z. B. den Bonddrähten 
zwischen den Pads und den Anschlussbeinchen, kann sich die Induktivität jedoch störend 
bemerkbar machen. Zur Abschätzung kann man von einer längenbezogenen Induktivität 
einer Leitung von etwa 

L’ x InH/mm (12.6) 


ausgehen. Die Induktivität Z einer Leitung führt dazu, dass bei einer Stromänderung 

di/dt auf der Leitung, ein Spannungsabfall U auftritt, der durch das Induktionsgesetz 
I gi (12.7) 

dt 

gegeben ist. Um solche Spannungsabfälle auf den Leitungen zu vermeiden, sollte deren 

Induktivität so klein wie möglich gehalten werden. Dies erreicht man durch eine mög- 

lichst kurze Leitungslänge. Ist dies, z.B. bei den Bonddrähten, nicht möglich, schaltet 

man gelegentlich auch mehrere Bonddrähte parallel, um die Induktivität zu verringern. 


Beispiel 12.2 

Eine Schaltung auf einem Chip sei durch je 5mm lange Leitungen mit der Ver- 
sorgungsspannung und der externen Masse verbunden (Abb. 12.23). Es soll ein 
Strom von 50 mA in 2ns geschaltet werden. Gesucht ist der während des Schaltens 
aufgrund der Leitungsinduktivitäten auftretende Spannungsabfall über den Zulei- 
tungen. 





2 


externe Masse 








U interne Masse 


Abb. 12.23 Entlang einer Leitung kann aufgrund der Leitungsinduktivität bei schnellen 
Stromänderungen ein Spannungsabfall auftreten 


Die Leitungsinduktivität lässt sich mit (12.6) grob abschätzen zu 
2 |nHmme<S5 mm Sn (12.8) 


Damit wird der Spannungsabfall entlang der Leitungen während des Schaltens 


50mA 
U =5nH —— = 125mV. (12.9) 
2ns 
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Die internen Anschlusspunkte schwanken also um 125 mV gegenüber den externen 
Potenzialen. Dies kann dazu führen, dass z.B. Eingangssignale nicht mehr richtig 
als Low- oder Highpegel erkannt werden und daher eine Fehlfunktion der Schaltung 
auftritt (vgl. Abschn. 11.1). 


Stromtragfähigkeit von Metallleiterbahnen 

Eine weitere wichtige Kenngröße von Leiterbahnen ist deren Stromtragfähigkeit, d.h. die 
maximal zulässige Stromdichte, dıe durch eine Leitung fließen kann. Für Metallleitungen 
liegt der zulässige Wert bei etwa 1mA/jum“. Höhere Werte führen zur so genannten Elek- 
tromigration, d.h. dem Abtrag von Metallteilchen durch die durch die Leitung fließenden 
Elektronen, was letztlich zu einer Zerstörung der Leiterbahn führen kann. 


12.7.2 Kontakte und Vias 


Kontakte sind vertikale Verbindungen zwischen einer Metallebene und anderen Ebenen 
wie z.B. hochdotiertem Silizium oder Polysilizium. Als Via bezeichnet man die Verbin- 
dung zwischen unterschiedlichen Metallebenen (Abb. 12.24). Als Materialien kommen 
überwiegend Aluminium, Wolfram oder Kupfer zum Einsatz. 


Via Metall 2 


Metall 1 


Kontakt 





Abb. 12.24 Querschnitt einer Schaltung mit zwei Metallverdrahtungsebenen (Metalll und Me- 
tall2). Eine Verbindung zwischen den beiden Verdrahtungsebenen nennt man Via 


Elektrischer Widerstand von Kontakten 
Der elektrische Widerstand eines Kontaktes beträgt etwa 


RKontakt 7 2 2. (12.10) 
Um den Widerstand bei der Kontaktierung möglichst gering zu halten, werden daher 


insbesondere bei der Kontaktierung großer Flächen, wıe z.B. Wannen oder auch Source- 
und Drain-Gebiete, möglichst viele Kontakte angebracht. 
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Stromtragfähigkeit von Kontakten 
Der maximal zulässige Strom je Kontakt liegt bei etwa 


Imax 70,5mA, (12.11) 


so dass bei hohen Strömen eine entsprechende Zahl von Kontakten verwendet werden 
muss, um eine Zerstörung der Kontakte zu verhindern. 


12.7.3 Polysiliziumebene 


Die Polysiliziumebene besteht im Gegensatz zu dem einkristallinen Silizium, welches als 
Grundmaterial für die Herstellung von Halbleitern verwendet wird, aus polykristallinem 
Silizium, d.h. aus einer Vielzahl von kleinen Kristallen. 

Polysilizium wird unter anderem als Gate-Elektrode von MOSFET, als Verdrahtungs- 
ebene für kurze Verbindungen, oder auch zur Realisierung von Widerständen eingesetzt. 
Ebenfalls lassen sich damit Verbindungen herstellen, die mittels Laser getrennt werden 
können, so dass Schaltungen vor dem Eingießen in das Gehäuse programmiert werden 
können. 


Elektrischer Widerstand von Polysiliziumbahnen 

Wegen der Grenzschichten zwischen den einzelnen Kristallen ist die Beweglichkeit der 
Ladungsträger in Polysilizium geringer als in einkristallinem Sılizıum und somit der elek- 
trısche Widerstand entsprechen höher. Der flächenbezogene Widerstand liegt bei etwa 


Ropoy ?5S0R/D. (12.12) 


Durch das Aufbringen einer zusätzlichen so genannten Silizidschicht lässt sich der Wi- 
derstand einer Polysiliziumbahn jedoch um etwa eine Größenordnung verringern, so dass 
auch längere Verdrahtungen möglich sind. 


Kapazität von Polysiliziumbahnen 

Die Kapazität pro Fläche einer Polysiliziumbahn hängt von der Art und der Dicke der Iso- 
lationsschicht ab. Bei einer Leiterbahn aus Polysilizium, die über eine dicke Oxidschicht 
läuft, beträgt der Wert der lächenbezogenen Kapazität etwa 


Cooiy # O,1fF/um” . (12.13) 


Bei der Verwendung von Polysilizium als Gate-Elektrode ist das Siliziumoxid ın der 
Regel nur wenige nm dick, so dass sich eine flächenbezogene Kapazität von etwa 


C/, = 1fF/um“ (12.14) 


ergibt. 
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12.7.4 Implantationsebene 


Die auch als Implantationsebene bezeichnete n* / p*-Ebene besteht aus stark n- bzw. p- 
dotiertem Silizium. Aus ihr bestehen die Source- und Drain-Gebiete von MOSFET, oder 
die Bereiche, in denen schwach dotiertes Silizium (z.B. die n-Wanne) mit Metallkon- 
takten verbunden werden soll. Durch die starke Dotierung wird gewährleistet, dass sich 
ein ohmscher Kontakt mit niedrigem Widerstand zwischen dem Silizium und dem Metall 
ausbildet. 


Elektrischer Widerstand der Implantationsebene 
Abhängig von der Art und der Stärke der Dotierung liegt der lächenbezogene Widerstand 
bei etwa 

Rom 7 50R2/D. (12.15) 


Kapazität der Implantationsebene 

Liegt eine Implantationsebene in einem Gebiet mit umgekehrter Dotierung (z.B. das n- 
dotierte Source- oder Drain-Gebiet eines MOSFET in einem p-dotierten Substrat), so 
entsteht zwischen beiden ein pn-Übergang mit einer entsprechenden Sperrschichtkapa- 
zität (Abb. 12.25). 





Abb. 12.25 Zwischen unterschiedlich dotierten Gebieten bildet sich eine Kapazität 


Die spannungsabhängige, flächenbezogene Sperrschichtkapazität des pn-Übergangs 
beträgt bei U,, = OV etwa 


" Impt & O,1fF/um” . (12.16) 


12.7.5 Wannen 


Die aus leicht dotiertem Silizium bestehenden Wannen dienen als Substrat, in dem sich 
die entsprechenden MOSFET befinden. Ebenso werden Wannen zur Realisierung hoch- 
ohmiger Widerstände eingesetzt. 


Elektrischer Widerstand von Wannen 
Der flächenbezogene elektrische Widerstand einer Wanne liegt bei etwa 


Ryan 95Kk2/[D. (12.17) 
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Wannen sollten daher stets großflächig mit vielen Kontakten versehen werden, um Poten- 
zialdifferenzen innerhalb der Wanne zu vermeiden. 


Kapazität von Wannen 
Die Kapazität pro Fläche einer Wanne gegenüber dem Grundmaterial liegt bei etwa 


C; Wanne X 0,1 fF/uum“ . (12.18) 
Wird eine Wanne als Widerstand verwendet, ist zu beachten, dass der relativ große 


Widerstands- und Kapazitätsbelag zu einer deutlichen Verzögerung bei der Ausbreitung 
von Signalen entlang der Wanne führt (Abb. 12.26). 





Abb. 12.26 Beim Durchlaufen einer Wanne wird ein Signal wegen des großen Kapazitäts- und 
Widerstandsbelages stark verzögert 


Beispiel 12.3 

Wir bestimmen die Verzögerungszeit eines n-Wannen Widerstandes mit Ro = 

5kR/D,C’ = 0,1fF/yum/?, einer Länge von 100 jum und einer Breite von 2 um. 
Um die Größenordnung der Verzögerungszeit abzuschätzen, bestimmen wir die 

RC-Zeitkonstante. Mit 





100 um 
RR — 200 (12.19) 
Dem 
und 
e _ £7x 100m 2m — 20TE U) 
wird 
Da 
77-0862 Ion (221) 


Das Signal erfährt also eine deutliche Verzögerung beim Durchlaufen der n-Wanne. 
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12.8 Parasitäre Bauelemente 


Neben den oben beschriebenen passiven parasitären Elementen wie Leitungswiderständen 
oder Kapazitäten entstehen bei der Herstellung integrierter Schaltungen prozessbedingt 
auch aktive parasıtäre Bauelemente, wıe Bipolar- und Feldeffekttransistoren. Diese Kön- 
nen unter bestimmten Umständen die Funktion der Schaltung beeinträchtigen oder sogar 
zu deren Zerstörung führen. Im Folgenden sind die parasıtären Bauelemente beschrieben, 
die bei einem CMOS-Prozess von Bedeutung sind. 


12.8.1 Dickoxidtransistor 


Sind in einem Layout zwei implantierte Gebiete durch eine Isolationsschicht aus Sılizium- 
oxid getrennt, über die eine Leiterbahn läuft, so entsteht ein so genannter Dickoxidtran- 
sistor (Abb. 12.27). 





Abb. 12.27 Die über einer Dickoxidschicht gelegene Leiterbahn wirkt wie eine Gate-Elektrode, so 
dass zwischen den beiden n'-Gebieten ein leitender Kanal entstehen kann. Den so entstandenen 
Transistor nennt man Dickoxidtransistor 


Ist die Spannung an der als Gate-Elektrode wirkenden Leiterbahn groß genug, bildet 
sich ein leitender Kanal unter dem Oxid und die beiden n*-Gebiete werden elektrisch 
verbunden. Abhilfe schafft eine p*-Implantation unter dem Oxid, wodurch sich die Ein- 
satzspannung des parasitären Transistors zu höheren Werten hin verschiebt, so dass dieser 
unter normalen Bedingungen nicht mehr leiten kann. 


12.8.2 Parasitärer Bipolartransistor 


Source-, Drain- und Bulkgebiet eines Feldeffekttransistors bilden stets einen parasitären 
Bipolartransistor. Bei einem n-MOS Transistor entsteht dabei, wie in Abb. 12.28 gezeigt, 
ein npn-Bipolartransistor. 

Dabei bildet der Substrat-Source-Übergang die Basis-Emitter-Diode und der Substrat- 
Drain-Übergang die Basis-Kollektor-Diode. Im Normalfall sind beide Übergänge ge- 
sperrt, so dass der parasitäre Transistor unwirksam ist. 
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Abb.12.28 Durch die Schichtfolge n-p-n entsteht bei der Herstellung eines n-Kanal MOSFET stets 
auch ein parasitärer Bipolartransistor 


12.8.3 Parasitärer Thyristor 


Bei CMOS-Schaltungen mit n- und p-Kanal MOSFET entstehen sowohl parasitäre npn- 
als auch pnp-Transistoren. Als Beispiel betrachten wir die in Abb. 12.29 gezeigte Schal- 
tung, wobei von den MOSFET der Einfachheit halber lediglich die Source-Elektroden 
dargestellt sind, die an O V (n-Kanal MOSFET) bzw. Uz (p-Kanal MOSFET) angeschlos- 
sen sind. Das p-dotierte Grundmaterial sowie die n-Wanne sind ebenfalls über hoch do- 
tierte Gebiete mit O V bzw. Uz verbunden, um ohmsche Kontakte zu gewährleisten (vgl. 
Abschn. 2.5). Das sich somit ergebende elektrische Ersatzschaltbild der parasitären Bau- 
elemente dieser Anordnung ist in Abb. 12.30 gezeigt, wobei jeweils noch die ohmschen 
Widerstände der niedrig dotierten Gebiete berücksichtigt sind. 


p-Substrat- n-Wannen- 
anschluss Source Source anschluss 
0V 9 0V 9 U; 9 U; 





Abb. 12.29 In CMOS-Schaltungen entstehen sowohl parasitäre npn- als auch pnp-Transistoren 


Diese Verschaltung der beiden Transistoren stellt eine so genannte Vierschichtdiode 
bzw. einen Thyristor dar. Im Normalfall sperren beide Transistoren und es fließt kein 
Strom durch die Schaltung. Beginnt jedoch einer der Transistoren zu leiten, führt der 
dann fließende Strom zu einem Spannungsabfall an dem entsprechenden Kollektorwider- 
stand. Ist dieser hinreichend groß, wird die Basis-Emitter-Diode des anderen Transistors 
ebenfalls in Durchlassrichtung geschaltet, so dass auch dieser leitet, wobei durch die 
Verschaltung der Transistoren beide dauerhaft eingeschaltet bleiben. Dieser als Latchup 
bezeichneter Effekt kann wegen der dann fließenden großen Ströme zur Zerstörung der 
Schaltung führen. 
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Abb. 12.30 Elektrisches Ersatzschaltbild der parasitären Bauelemente der Schaltung nach 
Abb. 12.29. Die parasitäre Kapazität zwischen den Knoten 1 und 2 ist nicht eingezeichnet 


Wir wollen nun untersuchen, unter welchen Bedingungen der Latchup-Effekt auftre- 
ten kann, welche Zündursachen er hat und welche Gegenmaßnahmen ergriffen werden 
können. 

Die beiden Bipolartransistoren leiten, wenn der Betrag ihrer Basıs-Emitterspannungen 
größer als etwa 0,7 V ist, was um so leichter auftritt, je größer die Widerstände R| und R5 
sind. Um zu untersuchen, unter welchen Bedingungen eine einmal gezündete Schaltung 
eingeschaltet bleibt, betrachten wir den ungünstigsten Fall unendlich großer Widerstände. 
Fließt ein Strom durch die Schaltung, dann gilt 


Ica = —Ipı (12.22) 


sowie 
Icı= Ip. (12.23) 


Für die Ströme in den Transistoren gelten die Strombeziehungen 
Icı = Bı Ipı (12.24) 


und 
Ic = Ba Ip , (1225) 


wobei B} und 53 die Stromverstärkungen der beiden Transistoren 7, und 75 sind. Setzt 
man nun diese Gleichungen ineinander ein, erhält man nach Elimination der Ströme die 
Bedingung 

BıB=1. (12.26) 
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Ist also das Produkt der Stromverstärkungen der beiden parasitären Bipolartransistoren 
größer oder gleich eins, bleibt der einmal gezündete Thyristor eingeschaltet. 

Als Zündursache genügt es, wenn einer der Basis-Emitter-Übergänge kurzzeitig in 
Durchlassrichtung gelangt. Dies kann z.B. durch Schwankungen der Versorgungsspan- 
nung oder des Massepotentials eintreten, so dass kurzzeitig ein Ladestrom durch die 
Kapazität zwischen den Knoten 1 und 2 der Schaltung fließt. 

Als Maßnahme zur Vermeidung des Latchup bietet sich zunächst die Verringerung der 
Stromverstärkung durch Erhöhung der Basisweite der parasitären Bipolartransistoren an, 
d.h. die Vergrößerung der Abstände zwischen den unterschiedlichen Bauelementen. Eine 
weitere effektive Maßnahme ist die Verringerung der Widerstandswerte von Rı und R», 
wodurch sich der Spannungsabfall über den Basıs-Emitterstrecken der parasıtären Bi- 
polartransistoren verringert. Dies erreicht man durch so genannte Guard-Ringe um die 
Anschlüsse, welche die Emitter der parasitären Bipolartransistoren darstellen. Für den 
parasitären Transistor 7, ist dies das im p-Substrat liegende n*-Gebiet. Um dieses wird 
ein ringförmiger p*-dotierter Anschluss gelegt, der die Basis von 7, niederohmig mit 
der Masse verbindet. Entsprechendes gilt für den Transistor 7) in der n-Wanne. Auch 
hier wird die Basis, d.h. die n-Wanne über einen n"-dotierten Ring niederohmig mit der 
Versorgungsspannung Up verbunden. Durch die dann vorliegende Parallelschaltung der 
Widerstände R| und R,, bzw. R5 und Ry sind Basıs und Emitter der parasitären Transis- 
toren jeweils so niederohmig miteinander verbunden, dass die dort abfallende Spannung 
nicht mehr ausreicht, um die Transistoren einzuschalten. Das Schnittbild einer solchen mit 
Guard-Ringen versehenen Schaltung ist in Abb. 12.31 gezeigt. 


Guard-Ring Guard-Ring 


p-Substrat- n-Wannen- 
anschluss anschluss 





Abb. 12.31 Modifizierte Version der Schaltung nach Abb. 12.29. Um die Source-Anschlüsse sind 
zusätzlich so genannte Guard-Ringe angebracht, um den Latchup-Effekt zu verhindern 


12.9 ASIC 


Der hohe Entwicklungs- und Fertigungsaufwand und die damit verbundenen Kosten bei 
der Herstellung integrierter Schaltungen rechnen sich nur bei in sehr großen Stückzah- 
len hergestellten Standardschaltungen, wie z.B. Prozessoren, Speichern oder einfachen 
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Logikbausteinen. Bei geringen Stückzahlen verwendet man daher oft so genannte 
anwendungsspezifische ICs (ASIC). Dabei handelt es sich um teilweise vorentwickelte 
oder vorgefertigte Schaltungen, die mit vergleichsweise geringem Aufwand und entspre- 
chend geringen Kosten von dem Nutzer konfiguriert werden können. Man unterscheidet 
mehrere Typen von ASIC, die im Folgenden kurz beschrieben werden. 


12.9.1 Gate Arrays 


Gate Arrays sind teilweise vorgefertigte integrierte Schaltungen. Auf dem Chip befinden 
sich bereits Transistorstrukturen (Abb. 12.32), die nur noch in einem letzten Prozessschritt 
(Metallisierung) verdrahtet werden müssen, so dass der Herstellungsaufwand relativ ge- 
ring bleibt. Da die Festlegung der Funktion der Schaltung mit der Metallmaske erfolgt, 
spricht man auch von Maskenprogrammierung. 





/O-Block Array Element 


Abb. 12.32 Layout eines Gate Array ASIC 


12.9.2 Standardzellen 


Bei der Standardzellen-Architektur kann der Entwickler bei dem Entwurf der Schaltung 
auf eine Bibliothek mit Standardzellen (Makrozellen) zurückgreifen. Diese Standardzel- 
len sind vordefinierte Blöcke mit bestimmten Funktionen (z.B. Gatter, Addierer, Register) 
und fertigem Layout (Abb. 12.33). Die Zellen müssen von dem Entwickler dann nur noch 
zu der gewünschten Schaltung zusammengefügt werden, so dass sich die Zeit für den 
Entwurf der Schaltung und des entsprechenden Layouts deutlich reduziert. Die Herstel- 
lung erfolgt dann wie bei einer herkömmlichen integrierten Schaltung, d.h. es müssen alle 
Maskenebenen prozessiert werden. 


12.9.3 PLD 


Programmable logic devices (PLD) sind vollständig vorgefertigte Schaltungen, die durch 
den Anwender programmiert werden. Je nach Art der Schaltung lassen diese sich einma- 
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ro DEE Eco oo 58 


Id DO OB E 55 





/O Makrozelle 


Makrozelle 


Abb. 12.33 Standardzellenlayout mit verschiedenen Funktionsblöcken (Makrozellen) und Ein-/ 
Ausgabe-Blöcken (V/O-Makrozellen) 


lig oder auch mehrfach programmieren. Bei der einmaligen Programmierung werden z.B. 
Leiterbahnen aus Polysilizium auf dem Chip, so genannte Fuses, aufgetrennt. Dies erfolgt 
beispielsweise durch einen hohen Strom, der kurzzeitig durch die Leiterbahn geschickt 
wird, so dass diese zerstört und damit hochohmig wird oder durch einen Laser, mit dem 
die entsprechenden Fuses aufgetrennt werden. Die mehrfache Programmierung von Bau- 
steinen wird erreicht durch den Einsatz von programmierbaren Transistoren, bei denen 
sich die Einsatzspannung durch kurzzeitiges Anlegen einer hohen Spannung verändern 
lässt. Man unterscheidet mehrere Arten programmierbarer Bausteine, die im Folgenden 
kurz vorgestellt werden sollen: 


PLA 

Programmable logic array (PLA) bestehen aus je einer Anordnung programmierbarer 
AND-Gatter und OR-Gatter. Da sich jede Logikfunktion aus der OR-Verknüpfung von 
AND-Gattern realisieren lässt, Können mit dieser Art von Schaltung sehr einfach Logik- 
Gatter realisiert werden. 


PAL 

Bei der Programmable array logic (PAL) besteht der Baustein aus einer Anordnung 
programmierbarer AND-Gatter sowie aus einer Anordnung nicht programmierbarer OR- 
Gatter. Wegen der eingeschränkten Programmiermöglichkeit ist die Komplexität der 
realisierbaren Logikfunktionen jedoch begrenzt. 


FPGA 

Field programmable gate arrays (FPGA) bestehen aus Logikzellen mit jeweils kombina- 
torischer Logik und Flipflops (Abb. 12.34). Durch programmierbare Verbindungen der 
Logikzellen untereinander lassen sich nahezu beliebige Logikfunktionen realisieren. 
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Logik Zelle 





/O Zelle 


Abb. 12.34 Layout eines FPGA mit programmierbaren Logikzellen 
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Rechnergestützter Schaltungsentwurf 13 


13.1 Einführung 
13.1.1 Entwurfsablauf 


Der Entwurf elektronischer Schaltungen erfolgt heutzutage überwiegend am Computer. 
Dies gilt ausnahmslos für integrierte Schaltungen, bei denen der gesamte Entwurfsprozess 
mit entsprechenden CAD! -Programmen durchgeführt wird. Eine schematische Darstel- 
lung des Entwurfsprozesses mit den unterschiedlichen Entwurfsebenen ist in Abb. 13.1 
gezeigt. 

Der Entwurf erfolgt dabei in der Regel ausgehend von der höheren Ebene zur niedri- 
geren; für das in Abb. 13.1 gezeigte Beispiel einer einfachen NOR-Verknüpfung also von 
der sehr abstrakten funktionalen Beschreibung mittels Boole’scher Gleichungen über die 
Gatterdarstellung auf der Logikebene und die Darstellung auf Transistorebene bis hin zur 
Beschreibung der Schaltung auf der physikalischen Layout-Ebene. Auf jeder Ebene ste- 
hen dazu entsprechende Werkzeuge zur Verfügung, mit denen der Entwurf durchgeführt 
und anschließend die Funktion der Schaltung überprüft werden kann. 

Der Ablauf des Schaltungsentwurfes muss dabei jedoch nicht streng dem gezeigten 
Schema entsprechen. Dieser hängt vielmehr von der Art der Schaltung (analog oder di- 
gital), der Realisierung (diskreter Aufbau, integrierte Schaltung oder ASIC), den Anfor- 
derungen an die Schaltung (Leistungsfähigkeit, Flächenbedarf, Verlustleistung usw.) und 
nicht zuletzt von der Komplexität der Schaltung ab. So hatten wir in den vorangegange- 
nen Kapiteln bereits Methoden kennengelernt, um für einfache Logikfunktionen direkt 
eine Realisierung in CMOS-Technologie anzugeben (vgl. Abschn. 11.2) und daraus ein 
entsprechendes Layout zu generieren (vgl. Abschn. 12.6). 


! Computer Aided Design. 
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Funktionale Ebene: y=avb 
a U >1 
Logikebene: b 0O—0 Y 


s 


Transistorebene: b 


EEE 


Layout-Ebene: m -: 





Abb. 13.1 Schematische Darstellung der Entwurfsebenen beim Entwurf integrierter Schaltungen 


Für komplexe Logikschaltungen erfolgt der Entwurf hingegen oft mittels so genann- 
ter Beschreibungssprachen wie z.B. VHDL?. Hier wird die Schaltung auf funktionaler 
Ebene durch eine spezielle Syntax, vergleichbar einer Programmiersprache, beschrieben. 
Daraus lässt sich dann entweder mit Übersetzungsprogrammen, so genannter Synthese- 
tools, ein entsprechendes Layout generieren oder es kann ein Datensatz erzeugt werden, 
mit dem z.B. ein FPGA (vgl. Abschn. 12.9) direkt programmiert werden kann. Dies ver- 
kürzt die Entwicklungszeit erheblich; hinsichtlich Flächenbedarf und Leistungsfähigkeit 
müssen bei einer solchen Realisierung jedoch Kompromisse eingegangen werden. 


* Very High Speed Integrated Circuit Hardware Description Language. 
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13.1.2 Simulationswerkzeuge für den Schaltungsentwurf 


Im Folgenden wollen wir, angelehnt an die bisher in diesem Buch beschrittene Vorgehens- 
weise, Entwurfswerkzeuge für den Schaltungsentwurf auf der Logik- bzw. Transistorebe- 
ne vorstellen. 

Zu den wichtigsten Werkzeugen gehören dabei Programme zur Schaltungssimulation, 
wie z.B. das weit verbreitete Programm PSpice. So finden sich auch in diesem Buch zu 
den einzelnen Schaltungsbeispielen jeweils PSpice-Dateien, die es ermöglichen, die im 
Buch beschriebenen Schaltungen auf einfache Weise am Rechner zu simulieren. Wie bei 
allen Simulationen sollte der Anwender jedoch in der Lage sein, die Korrektheit der Er- 
gebnisse einzuschätzen und diese ggf. kritisch zu hinterfragen. Dies lässt sich zum einen 
erreichen, indem vor der Simulation eine überschlägige Berechnung der Schaltung vor- 
genommen wird, wobei die Anwendung von einfachen Näherungsformeln, wie wir sie 
in den entsprechenden Kapiteln abgeleitet hatten, zweckmäßig ist. Zum anderen ist die 
Kenntnis der grundlegenden Funktionsweise eines Simulationsprogramms nötig, um des- 
sen Möglichkeiten und Grenzen abschätzen zu können. 

Bevor wir im Folgenden die Arbeitsweise eines Programms zur Schaltungssimulati- 
on darstellen, sollen zunächst jedoch die wichtigsten Sımulationsarten kurz beschrieben 
werden. 


13.1.3 Simulationsarten 


Logik- und Analogsimulation 
Bei der Schaltungssimulation ist zunächst zwischen der Simulation auf Logikebene (Lo- 
giksimulation) und der Simulation auf Transistorebene (analoge Schaltungssimulation) zu 
unterscheiden. Für beide Simulationsarten gibt es sowohl spezielle Programme als auch 
Programme, die beide Simulationsarten in der so genannten Mixed-Signal-Simulation 
miteinander kombinieren können (Abb. 13.2). 

Der grundsätzliche Unterschied zwischen der Logiksimulation und der analogen Schal- 
tungssimulation ist, dass bei ersterer mit stark vereinfachten Modellen gearbeitet wird. So 








Schaltungssimulation 


Analogsimulation Logiksimulation 





DC-Analyse AC-Analyse TR-Analyse 


Abb. 13.2 Übersicht über die verschiedenen Simulationsarten 
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wird die Funktion des NOR-Gatters in Abb. 13.1 auf der Logikebene durch ein Modell 
beschrieben, welches lediglich die logische Verknüpfung zwischen Ein- und Ausgangssi- 
gnal angibt. Bei den entsprechenden Ein- und Ausgangspegeln wird dabei nur zwischen 
unterschiedlichen Spannungspegeln, also L, H und „nicht definiert“ unterschieden (vgl. 
Abschn. 11.1), und das zeitliche Verhalten des Gatters wird nur durch eine Verzögerungs- 
zeit zwischen Ein- und Ausgangssignal modelliert. 

Wird die gleiche Schaltung hingegen auf Transistorebene simuliert, so stehen wesent- 
lich genauere Modelle zur Verfügung. Für die in Abb. 13.1 gezeigte Realisierung des 
Gatters mit MOS-Transistoren können z.B. die in Kap. 4 abgeleiteten Transistorgleichun- 
gen verwendet werden, mit denen das zeitliche Verhalten des Gatters sehr genau berechnet 
werden kann. Nachteilig ıst jedoch, dass eine Simulation auf Transistorebene wesentlich 
länger dauert als eine Logiksimulation. Bei komplexeren Schaltungen erfolgt die Verifi- 
kation der Gesamtschaltung daher zweckmäßigerweise auf der Logikebene, während die 
Optimierung einzelner Teilschaltungen auf Transistorebene durchgeführt wird. 


Transienten-, Gleichstrom- und Wechselstromanalyse 
Neben der oben beschriebenen Simulation des zeitlichen Verhaltens einer Schaltung, der 
so genannten Transienten-Simulation oder kurz TR-Analyse, gibt es noch weitere Simu- 
lationsarten, die jedoch nur bei der analogen Schaltungssimulation von Bedeutung sind. 
Dies sind zum einen die Gleichstrom- oder Arbeitspunktanalyse (DC-Analyse) und zum 
anderen die Wechselstromanalyse (AC-Analyse) (Abb. 13.2). Diese Analysearten entspre- 
chen genau der in diesem Buch vorgestellten Vorgehensweise bei der Berechnung von 
Verstärkerschaltungen. Dort hatten wir zunächst die Schaltung für den Gleichstromfall 
betrachtet, um den Arbeitspunkt zu berechnen (vgl. Abschn. 6.1) und hatten anschließend 
für den speziellen Fall einer sinusförmigen Anregung mit kleiner Signalamplitude mit Hil- 
fe des Kleinsignal-Ersatzschaltbildes das Übertragungsverhalten der Schaltung untersucht 
(vgl. Abschn. 6.4). 

Um die Unterschiede zwischen den verschiedenen Analysearten zu verdeutlichen, be- 
trachten wir das in Abb. 13.3 gezeigte Schaltungsbeispiel. 


Abb. 13.3 Beispielschaltung zum Vergleich der unterschiedlichen Analysearten 
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DC-Analyse: 
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Abb. 13.4 Gegenüberstellung der unterschiedlichen Analysearten. Abhängig von der durchzu- 
führenden Analyse werden für die Simulation der Schaltung nach Abb. 13.3 unterschiedliche 
Ersatzschaltungen verwendet 


Für die Gleichstrom- oder DC-Analyse kann die Schaltung vereinfacht werden, da der 
stationäre Fall, d.h. d/dt = 0, betrachtet wird und frequenzabhängige Bauteile, wie 
z.B. Kapazitäten oder Induktivitäten, durch Leerläufe bzw. Kurzschlüsse ersetzt werden 
können (vgl. Abschn. 6.1.3). Nichtlinearitäten bleiben jedoch erhalten, so dass wir für 
die DC-Sımulation schließlich die in Abb. 13.4, oben, gezeigte Schaltung erhalten. Die 
Signalquelle liefert in diesem Fall nur noch den entsprechenden, mit DC bezeichneten 
Gleichanteil, der bei der Eingabe der Parameter der Spannungsquelle definiert wird. 
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Bei der AC-Analyse erfolgt die Berechnung der Schaltung für kleine Signalamplituden 
bei einer sinusförmigen Anregung mit einer Frequenz w. Dazu wird die Schaltung nach 
Abb. 13.3 ım Arbeitspunkt linearisiert. Um den Arbeitspunkt zu berechnen, muss vor der 
AC-Analyse daher eine DC-Analyse durchgeführt werden. Durch die Linearisierung wird 
in dem gezeigten Beispiel die nichtlineare Diode durch ihr entsprechendes Kleinsignal- 
Ersatzschaltbild ersetzt (vgl. Abschn. 2.3.3). Da die Schaltung bei der AC-Analyse für 
den Fall der Ansteuerung mit sinusförmigen Signalen betrachtet wird, können frequenz- 
abhängige Bauteile durch ihre komplexen Leitwerte beschrieben werden; die Kapazität in 
unserem Beispiel also durch joC (Abb. 13.4, mitte). Für die Ansteuerung der Schaltung 
wird bei der Simulation nur der mit AC bezeichnete Wechselanteil der Signalquelle her- 
angezogen, d.h. insbesondere, dass der der Gleichanteil (DC) der Quelle zu null gesetzt 
wird (vgl. Abschn. 6.4). 

Bei der TR-Analyse werden die Großsignal-Ersatzschaltbilder der Bauelemente ver- 
wendet, die, wie im Fall der Diode, Nichtlinearitäten aufweisen können. Frequenzabhän- 
gige Bauteile, wie Kapazitäten, müssen bei dieser Analyseart entsprechend durch ihre 
Beschreibung ım Zeitbereich modelliert werden. Als Eingangssignal wird der mit TR be- 
zeichnete zeitabhängige Anteil der Signalquelle benutzt (Abb. 13.4, unten). 

Im Folgenden soll nun der Aufbau und die Funktionsweise eines analogen Schaltungs- 
sıimulators beschrieben werden. 


13.2 Aufbau eines Schaltungssimulators 


Ein Schaltungssimulator, wie z.B. das Programm PSpice, besteht neben dem eigentlichen 
Sımulationsprogramm in der Regel aus einem Programm zur Eingabe des Schaltplans, 
dem so genannten Schaltplan-Editor, und einem Programm zur grafischen Ausgabe der 
Sımulationsergebnisse (Abb. 13.5). 


- Modellgleichungen I 
- Bauteilbibliotheken 
> mit Parametern > 
Netzliste Ergebnis- 


- Gleichungslöser datei U 





Schaltplan-Editor Simulator Grafische Ausgabe 


Abb. 13.5 Grundsätzlicher Aufbau eines Schaltungssimulators, bestehend aus Schaltplan-Editor, 
dem eigentlichen Simulator und einem Progamm zur grafischen Ausgabe der Ergebnisse 


13.2.1 Schaltungseingabe und Netzliste 


Mit dem Schaltplan-Editor erfolgt die grafische Eingabe der Schaltung. Dazu werden 
die Symbole der einzelnen elektrischen Bauelemente auf der Zeichenebene platziert und 
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miteinander verbunden. Die auf dem gleichen Potential liegenden Teile einer Schaltung 
bilden jeweils einen so genannten Knoten, dem automatisch oder manuell ein eindeutiger 
Name, hier 1 bzw. 2, zugewiesen wird (Abb. 13.6, links). Der Masseknoten, Knoten 0, 
der das Bezugspotential für die Schaltung darstellt, wird dabei durch ein Massesymbol 
gekennzeichnet. 


Kennbuchstabe Name Knoten Parameter 
VUE 10 5V 
RRI 1 2 Ik 

D D1 2 0 D1IN914 





Abb. 13.6 Beispielschaltung (links) und entsprechende Netzliste zur Beschreibung der Schaltungs- 
topografie (rechts) 


Für jedes in der Schaltung befindliche Bauelement lässt sich somit angeben, mit wel- 
chen Knoten dieses verbunden ist. Diese Information wird in die so genannte Netzliste 
eingetragen, welche damit die vollständige Information über die Topografie der Schal- 
tung enthält. In der Netzliste sind zeilenweise sämtliche in der Schaltung vorkommenden 
Bauelemente sowie die Knoten, an denen das jeweilige Bauelement angeschlossen ist, 
aufgelistet (Abb. 13.6, rechts). Die Bauelemente werden dabei durch Kennbuchstaben 
repräsentiert. So steht z.B. der Buchstabe V für eine Spannungsquelle, R für einen Wi- 
derstand und D für eine Diode; die daran angehängten Bezeichnungen, z.B. DI, sınd der 
individuelle Name des Bauteils in der Schaltung. Am Ende der Zeile stehen dann ggf. 
noch die Bauelementparameter, wie z.B. der Wert der Spannungsquelle oder der Wider- 
standswert, oder der Name des speziellen Bauteiltyps. 

Neben der Netzliste gibt es noch eine Reihe weiterer Dateien, die von dem Schaltplan- 
Editor generiert und an den eigentlichen Simulator weitergegeben werden. Diese Dateien, 
auf die hier nicht näher eingegangen werden soll, beinhalten z. B. die notwendigen Infor- 
mationen über die Art der durchzuführenden Simulationen. 


13.2.2 Modellgleichungen und Parameterübergabe 


In den Kapiteln über die einzelnen Bauelemente hatten wir zur Beschreibung des elek- 
trıschen Verhaltens der Bauelemente bereits entsprechende Gleichungen sowohl für das 
Großsignal- als auch das Kleinsignalverhalten abgeleitet. So hatten wir beispielswei- 
se das statische Großsignalverhalten der Diode durch die Diodengleichung mit den 
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entsprechenden Parametern, wie dem Sättigungsstrom /s und dem Emissionskoeffizien- 
ten N beschrieben. Diese Modellgleichungen sind in dem Simulator selbst abgelegt und 
werden dann, abhängig von der gewählten Analyseart, bei der Berechnung der Schaltung 
herangezogen. So werden bei der DC-Analyse die Modellgleichungen für das statische 
Großsignalverhalten verwendet, bei der TR-Analyse die dynamische Großsignalbeschrei- 
bung und bei der AC-Analyse entsprechend die Kleinsignalbeschreibung der jeweiligen 
Bauelemente. Die Festlegung der Bauteilparameter erfolgt entweder durch direkte Ein- 
gabe in den Schaltplan-Editor oder durch die Wahl eines speziellen Bauteiltyps, für den 
bereits ein vordefinierter Parametersatz existiert. Diese Parametersätze sind in so genann- 
ten Bauteilbibliotheken abgelegt, auf die der Simulator zugreifen kann. Das erspart dem 
Anwender die oftmals sehr aufwändige Bestimmung der Bauteilparameter. Wird also, 
wie ın dem gezeigten Beispiel, eine Diode vom Typ IN914 verwendet, die als parametri- 
sıertes Modell in dem Simulator zur Verfügung steht, wird der Name, hier also DIN914, 
in die Netzliste übertragen und bei der anschließenden Simulation werden die zu diesem 
Diodentyp gehörenden Bauteilparameter verwendet (Abb. 13.7). 


Simulator 


Netzliste Modellgleichungen: Bauteilbibliothek: 


Modell = DIN914 
Is=1E-17 
N=1 





v 


Gleichungslöser 


Abb. 13.7 Parameterübergabe am Beispiel einer Diode vom Typ IN914. Durch Angabe des 
Diodentyps in der Netzliste werden den Modellgleichungen im Simulator automatisch die entspre- 
chenden Bauteilparameter übergeben 





Im Folgenden wollen wir nun auf die Arbeitsweise des Sıimulators selbst eingehen und 
zeigen, wie, ausgehend von der Information aus der Netzliste, die entsprechenden Netz- 
werkgleichungen aufgestellt werden können und damit schließlich die Schaltung rechner- 
gestützt berechnet werden kann. 


13.3 Aufstellen der Netzwerkgleichungen 
bei der Schaltungssimulation 


Allgemein erfolgt dıe Analyse einer Schaltung so, dass zunächst die Netzwerkgleichun- 
gen, d.h. Knoten- und Maschengleichungen, aufgestellt und diese anschließend nach den 
gesuchten Größen aufgelöst werden. Wir werden nun zeigen, wıe diese komplexe Aufga- 
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be automatisiert und somit rechnergestützt ausgeführt werden kann. Dazu betrachten wir 
einfache Beispielnetzwerke, für die wir jeweils allgemeingültige Regeln für das Aufstel- 
len der Netzwerkgleichungen ableiten. Dabei werden wir auf eine vereinfachte Variante 
des so genannten Knotenpotentialverfahrens zurückgreifen. Bei diesem Verfahren wird 
für ein gegebenes Netzwerk aus den entsprechenden Knotengleichungen die so genann- 
te Leitwertmatix aufgestellt, welche den Zusammenhang zwischen den als unbekannt 
angenommenen Knotenpotentialen und den als bekannt vorausgesetzten, in die Knoten 
fließenden Strömen beschreibt. Durch Lösen dieses Gleichungssystems erhält man dann 
die gesuchten Knotenpotentiale. 


13.3.1 Netzwerk mit Stromquellen 





Abb. 13.8 Einfaches Netzwerk mit einer Stromquelle. Neben dem Bezugsknoten hat das Netzwerk 
noch zwei weitere Knoten, die mit ® bzw. ® gekennzeichnet sind 


Als Beispiel betrachten wir zunächst die in Abb. 13.8 dargestellte Schaltung, bestehend 
aus der Stromquelle /. und den beiden Widerständen Rı und R5. Neben dem mit dem 
Massesymbol gekennzeichneten Bezugsknoten hat die Schaltung zwei weitere Knoten, 
die mit ® und ® bezeichnet sind. Die Aufgabe sei nun, die beiden Potentiale U} und U» 
zu bestimmen. Dazu stellen wir die Knotengleichungen auf, indem wir jeweils die Sum- 
me der in jeden Knoten hineinfließenden Ströme gleich null setzen. An dieser Stelle sei 
darauf hingewiesen, dass bei einem Netzwerk mit N Knoten nur N — 1 Knotengleichun- 
gen benötigt werden. Wir stellen daher die Gleichungen für die Knoten I und 2 auf und 
verzichten auf die Gleichung für den Bezugsknoten, da diese linear von den restlichen 
Knotengleichungen abhängt. Dies führt auf das Gleichungssystem 
Knoten ®: I. + Se =) 
Rı 
OG=b5: 5 


Knoten ®: _— — =) 
Rı R 


(13.1) 
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Durch einfaches Umstellen ergibt sich 


I l 
R. U} — R. O=%k 
1 1 
U + + U, =0 - 
R, 1 Rı R» 2.7 9 
was auch in Matrixschreibweise in der Form 
1 | 
RR ||. 
1 1 _ 
| | R | — (1353) 
Rı Rı R 0 . 


dargestellt werden kann. Die Lösung des Gleichungssystems liefert schließlich die ge- 
suchten Knotenpotentiale U, und U abhängig von dem Strom /.. Nach kurzer Rechnung 
erhalten wir für das gezeigte Beispiel 


U =ILR (13.4) 


und 
U} = I.(Rı + R;). (15:5) 


Regeln zum Aufstellen der Leitwertmatrix 
In allgemeiner Form lässt sıch das Gleichungssystem nach (13.3) durch 


Y]-u]= 1] (13.6) 


darstellen, wobei [Y] die Leitwertmatrix, U] der Vektor mit den Knotenpotentialen und /] 
der Vektor mit den Stromquellen ist. Im Folgenden werden wir nun zeigen, dass sich ein- 
fache Regeln zum Aufstellen der Leitwertmatrix [Y ] sowie des Quellenvektors /] angeben 
lassen, so dass sich das gesamte Problem auch rechnergestützt lösen lässt. Dabei beschrän- 
ken wir uns zunächst auf den oben beschriebenen Fall eines Netzwerkes mit Stromquellen. 
Für diesen Fall gelten folgende Regeln für das Aufstellen der Leitwertmatrix: 


e Die Leitwertmatrix hat N — 1 Zeilen und N — | Spalten, wenn das Netzwerk insgesamt, 
also einschließlich des Bezugsknotens, N Knoten hat. 

e Liegt ein Leitwert y zwischen zwei Knoten i und j des Netzwerkes, so werden an der 
Stelle (i,i) und (j, j) jeweils der Wert y addiert und an den Stellen (i, j) und (j,i) 
jeweils subtrahiert (Abb. 13.9). 
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Spalte i Spalte j 
Ze DM, . 4 m: 
N Zeile i R R 
I 
N Zeile j 
0 en R R 


Abb. 13.9 Widerstand zwischen den Knoten i und j im Netzwerk (links) und entsprechender 
Eintrag in der Leitwertmatrix (rechts) 


e Liegtein Leitwert y zwischen einem Knoten : und dem Bezugsknoten des Netzwerkes, 
so wird zu dem Matrixelement ın der i-ten Zeile und der i-ten Spalte der Leitwertma- 
trix, also an der Stelle (i,i), der Wert von y addiert (Abb. 13.10). 

Spalte i 


“ + 
* + 
ne 


Zeile i 


| 


R 


Abb. 13.10 Widerstand zwischen dem Knoten i und dem Bezugsknoten im Netzwerk (links) 
und entsprechender Eintrag in der Leitwertmatrix (rechts) 


Regeln zum Aufstellen des Quellenvektors 

Der Vektor /] auf der rechten Seite des Gleichungssystems (13.6) enthält die in die jewei- 
ligen Knoten durch Stromquellen zusätzlich hineinfließenden Ströme, in unserem Beispiel 
also den Eintrag /. für den Knoten 1 und den Eintrag 0 für den Knoten 2. Allgemein gelten 
die folgenden Regeln: 


e Liegt eine Stromquelle zwischen zwei Knoten I und j, so wird in der i-ten und j-ten 
Zeile des Stromvektors der Wert der Stromquelle eingetragen, wobei in den Knoten 
fließende Ströme positiv und aus dem Knoten fließende Ströme negativ gezählt werden 
(Abb. 13.11). 
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Abb. 13.11 Stromquelle zwischen dem Knoten i und dem Knoten j im Netzwerk (links) und 
entsprechender Eintrag in dem Quellenvektor (rechts) 


e Liegt eine Stromquelle zwischen einem Knoten i und dem Bezugsknoten, so wird 
in der i-ten Zeile des Stromvektors der Wert der Stromquelle eingetragen. Fließt der 
Strom in den Knoten, wird er positiv gezählt, fließt er aus dem Knoten, entsprechend 
negativ (Abb. 13.12). 


* + 
“ + 
u 


I Zeilei / e 


Abb. 13.12 Stromquelle zwischen dem Knoten i und dem Bezugsknoten im Netzwerk (links) 
und entsprechender Eintrag in dem Quellenvektor (rechts) 


Das Gleichungssystem (13.6) lässt sich somit unmittelbar aus der Kenntnis der Netzliste 
angeben. Damit eignet sich dieses Verfahren für die rechnergestützte Schaltungssimulati- 
on und wird ın abgewandelter Form in Schaltungssimulatoren verwendet. 


13.3.2 Netzwerk mit Spannungsquellen 


Für Netzwerke mit ausschließlich Stromquellen lässt sich mit dem oben vorgestellten Ver- 
fahren das Gleichungssystem für die Knotenpotentialanalyse direkt angeben. Existieren 
jedoch auch Spannungsquellen in dem Netzwerk, muss das Verfahren modifiziert werden. 
Dazu stehen folgende Möglichkeiten zur Verfügung: 


e (Quellenumwandlung, 
e erweiterte Knotenpotentialanalyse, 
e vereinfachte Knotenpotentialanalyse. 
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Die erste Möglichkeit kommt für den Fall realer Spannungsquellen infrage, d.h. Span- 
nungsquellen mit einem von null verschiedenen Innenwiderstand. In diesem Fall kön- 
nen die realen Spannungsquellen in reale Stromquellen umgeformt werden (vgl. Ab- 
schn. 14.1.2), die dann, wie oben beschrieben, bei der Analyse berücksichtigt werden. 

Im Fall von idealen Spannungsquellen eignet sich diese Vorgehensweise allerdings 
nicht. Hier kann jedoch die so genannte erweiterte Knotenpotentialanalyse eingesetzt 
werden. Bei dieser werden die Ströme durch die Spannungsquellen als zusätzliche Unbe- 
kannte betrachtet. Der Vorteil ist, dass die Lösung des so modifizierten Gleichungssystems 
neben den unbekannten Knotenpotentialen gleichzeitig die unbekannten Ströme liefert. 
Nachteilig ist, dass das Gleichungssystem dadurch komplexer wird. 

Wir wollen hier der Übersichtlichkeit halber die vereinfachte Knotenpotentialanaly- 
se verwenden, bei der sich das Gleichungssystem nicht vergrößert. Die Idee bei diesem 
Verfahren ist, dass die unbekannten Ströme durch die Spannungsquellen nicht berechnet 
werden müssen, wenn die entsprechenden Variablen bereits beim Aufstellen des Glei- 
chungssystems eliminiert werden. Als Beispiel untersuchen wir das einfache Netzwerk 
mit ıdealer Spannungsquelle in Abb. 13.13. 





Abb. 13.13 Schaltungsbeispiel zur Berücksichtigung einer Spannungsquelle 


Um die Spannungsquelle zwischen den Knoten 1] und 2 zu berücksichtigen, betrachten 
wir zunächst den Strom /,, der durch die Spannungsquelle fließt. Dieser ist- im Gegensatz 
zu der Spannung U, — zwar nicht bekannt, wir können ihn jedoch formal als einen in die 
Knoten 1 bzw. 2 eingeprägten Strom betrachten. Damit ergibt sich unter Anwendung der 
oben genannten Regeln das Gleichungssystem 


1 
z 0 U, = 

! ı — (13.7) 
Rs U} 1; 


mit den gesuchten Knotenpotentialen U, und U) sowie der neuen Unbekannten /.. Zu- 
sätzlich gilt zwischen den Knotenpotentialen U, und U, wegen der Spannungsquelle die 
Maschengleichung 

Ib eT,, (13.8) 
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die bei der Lösung ebenfalls berücksichtigt werden muss. 
Um dieses Problem zu lösen, eliminieren wir in (13.7) den unbekannten Strom T/,, 
indem wir z.B. die erste Zeile auf die zweite addieren. Damit erhalten wir 


UL 0; 
er el, (13.9) 
Rı R 
Auch diese beiden Gleichungen können wir wieder in Matrixschreibweise darstellen, was 
auf 
—1 1 U} U, 
Rı 2 U, 0 


führt. Dabei entspricht die obere Zeile der Maschengleichung (13.8) und die untere Zei- 
le der Beziehung (13.9). Mit Hilfe dieses Gleichungssystems lassen sich schließlich die 
beiden gesuchten Knotenpotentiale U} und Uz bestimmen. Eine kurze Rechnung führt auf 
die Lösung 


De (13.11) 
I Rn + 5 . 
sowie 
R> 
Dei (13.12) 
RR 


Regeln zur Berücksichtigung von Spannungsquellen 

Auch die oben beschriebene Vorgehensweise lässt sich verallgemeinern, was auf die fol- 
genden Regeln zur Berücksichtigung von Spannungsquellen beim Aufstellen der Leit- 
wertmatrix führt: 


e Zunächst werden die Leitwertmatrix und der Quellenvektor nach den bereits bekannten 
Regeln aufgestellt, jedoch ohne Berücksichtigung von Spannungsquellen. 

e Liegt nun eine Spannungsquelle U, zwischen zwei Knoten i und j des Netzwerkes, so 
addiert man z.B. die i-te auf die j-te Zeile und streicht die i-te Zeile des Gleichungs- 
systems. 

e Liegt eine Spannungsquelle U, zwischen dem Knoten i und dem Bezugsknoten des 
Netzwerkes, entfällt die Addition der i-ten Zeile, da die Knotengleichung des Bezugs- 
knotens nicht in der Matrix auftaucht. Stattdessen wird die i-te Zeile gestrichen. 

e In die frei gewordene Zeile i trägt man dann die Maschengleichung der Spannungs- 
quelle U; —- U; =U, ein. 


13.3.3 Berücksichtigung gesteuerter Quellen 


Zur Berücksichtigung gesteuerter Quellen müssen die entsprechenden Bauelementglei- 
chungen in das Gleichungssystem für die Netzwerkanalyse eingebaut werden, was wir 
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am Beispiel einer spannungsgesteuerten Stromquelle (Abb. 13.14, links) zeigen wollen. 
Aus der Gleichung der Quelle, /, = gU,„, folgen zunächst unter Berücksichtigung, dass 
die Spannung U,, der Differenz der Knotenpotentiale U; und U; entspricht, die beiden 
Stromgleichungen für die Knoten k und / 


Ik = -g(U; - U,) (13.13) 
I = +g(U; -U,). (13.14) 


Diese werden nun in den Quellenvektor eingetragen und anschließend die von den Kno- 
tenpotentialen U; und U; abhängigen Terme auf die linke Seite des Gleichungssystems 
gebracht und in die Leitwertmatrix eingetragen. Damit ergeben sich für den Fall einer 
spannungsgesteuerten Stromquelle die in Abb. 13.14, rechts, dargestellten, zusätzlichen 
Matrixeinträge. 


Spalte i Spalte j 


OX (& 2 Zeile k u g a —g 


U 


m 


Zeile / a ve En g 
Do (D 


Abb. 13.14 Spannungsgesteuerte Stromquelle (links) und entsprechender Eintrag in der Leitwert- 
matrix (rechts) 


Der Vollständigkeit halber sind nachfolgend die anderen Typen gesteuerter Quellen 
mit den jeweiligen beschreibenden Gleichungen angegeben (Abb. 13.15 bis 13.17). Die 
Berücksichtigeng dieser Quellen erfolgt analog zu der oben beschrieben Vorgehenswei- 
se. Gesteuerte Quellen lassen sich somit ebenfalls mit den aus der Netzliste bekannten 
Informationen direkt in der Leitwertmatrix berücksichtigen. 


Do W 
I Ju-aun U, - U} = AU; — U) 


De O 


Abb. 13.15 Spannungsgesteuerte Spannungsquelle (links) und entsprechende Gleichung (rechts) 
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R; Just U. -U =r R; 
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Abb. 13.16 Stromgesteuerte Spannungsquelle (links) und entsprechende Gleichung (rechts) 


U; — 
I = +b—— 
® © Rı 


Abb. 13.17 Stromgesteuerte Stromquelle (links) und entsprechende Gleichungen (rechts) 


Beispiel 13.1 

Für die Schaltung nach Abb. 13.18 mit einer spannungsgesteuerten Stromquelle 
soll das Gleichungssystem für die Knotenpotentialanalyse aufgestellt und der Zu- 
sammenhang zwischen der Ausgangsspannung u„ und dem Strom ir, am Eingang 
bestimmt werden. 





Abb. 13.18 Schaltungsbeispiel mit einer gesteuerten Stromquelle 


Zur Lösung stellen wir zunächst die Leitwertmatrix ohne Berücksichtigung der 
spannungsgsteuerten Stromquelle g„upe nach dem bekannten Verfahren auf. Der 
Quellenvektor ist dann durch die Stromquelle z. am Eingang der Schaltung gegeben. 
Damit wird das Gleichungssystem für die Knotenpotentialanalyse 


1 | 

— 0 u] le 

; u = (13.15) 
0 FE u» 0 
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Berücksichtigen wir nun die zwischen Knoten 2 und dem Masseknoten liegende 
spannungsgsteuerte Stromquelle, so muss lediglich in der 2-ten Zeile der Eintrag 
£m addiert werden und wir erhalten schließlich 


1 
—— 0 u] le 
£ ' u (13.16) 
Em ro u» 0 
Das Knotenpotential u, ergibt sich damit nach kurzer Rechnung zu 
Yo 1. S.lole, (13.17) 


was wegen u, = u„ dem gesuchten Zusammenhang entspricht. 


13.3.4 Berücksichtigung nichtlinearer Bauelemente 


Nichtlineare Bauelemente müssen beim Aufstellen der Netzwerkgleichungen lediglich bei 
der TR-Analyse und der DC-Analyse berücksichtigt werden, da bei der AC-Analyse linea- 
risierte Ersatzschaltbilder verwendet werden (vgl. Abb. 13.4). Ein Schaltungsbeispiel mit 
einer Diode ist in Abb. 13.19 gezeigt. Bei der Diode handelt es sich um ein Bauelement 
mit einer nichtlinearen Strom-Spannungsbeziehung gemäß 


Ip =./g lexp(Up/Ur)-1] ; (13.18) 





Abb. 13.19 Einfaches Netzwerk mit nichtlinearem Bauelement 
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Dies kann formal als eine spannungsgesteuerte Stromquelle betrachtet werden, wo- 
bei der Strom /p von der Spannung Up, d.h. in unserem Beispiel von dem Potential an 
dem Knoten 2 abhängt. Um für die Schaltung das Gleichungssystem aufzustellen, igno- 
rıeren wir zunächst dıe Spannungsquelle U, und betrachten die Diode als Stromquelle, 
indem wir die Gleichung für den Diodenstrom (13.18) gemäß den bekannten Regeln in 
den Quellenvektor auf der rechten Seite des Gleichungssystems einbauen. Dies führt auf 


1 1 


ar U) Ö 
i R _ (13.19) 
= R U, —Is [exp (Ur/ Ur) u 1] 


Um die Spannungsquelle zwischen Knoten 1 und dem Bezugsknoten zu berücksichtigen, 
streichen wir die erste Zeile ın (13.19) und bauen stattdessen die entsprechende Gleichung 
U, = U} der Spannungsquelle ein. Dies führt schließlich auf 


1 0 U, U. 
ı I — (13.20) 
OR R U: —Is [exp (U2/ Ur) —- 1] 


Der nächste Schritt besteht darin, den von dem unbekannten Knotenpotential U, abhän- 
gigen Ausdruck in dem Quellenvektor auf die linke Seite der Gleichung zu bringen, wie 
wir das bereits bei der Berücksichtigung gesteuerter Quellen getan haben. Die Variable U 
kommt in dem Quellenvektor in (13.20) allerdings in einem nichtlinearen Ausdruck vor, 
so dass sich der entsprechende Term nicht ohne weiteres in die Leitwertmatrix einbau- 
en lässt. Die Vorgehensweise ist hier nun, den Ausdruck zu linearisieren, was durch die 
Entwicklung der Funktion in eine Taylor-Reihe um einen Punkt (Uo, /o) herum geschieht. 
Dabei wird nach dem linearen Glied abgebrochen, was der Näherung der Funktion durch 
die Tangente in dem entsprechenden Punkt (Uo, /o) entspricht (Abb. 13.20). Statt (13.18) 
erhalten wir damit den linearen Ausdruck 


Ip = Io + go(Up - Uo) (13.21) 





Abb. 13.20 Näherung der nichtlinearen Kennlinie durch eine Tangente 
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mit der Variablen Up. Die anderen Größen legen, abhängig von der Stelle U,, an der die 
Reihenentwicklung durchgeführt wird, die Gleichung der Tangente fest. Für diese gilt 


Io = Is [exp (Uo/ Ur) — 1] (13.22) 


und 


dI I 
5 - —_ exp(Un/Ur). (13.23) 


0 Te 
dUn Up=Uy Ur 


Setzen wir nun statt (13.18) den linearisierten Ausdruck (13.21) ın das Gleichungssystem 
(13.20) ein, so erhalten wir 


10 U, U, 
ne z | (13.24) 
OR R 0: — Io — go(U2 — Uo) 


Hier kann nun der Term mit U; auf die linke Seite gebracht werden und wir erhalten 
schließlich 


1 0 U, U. 
1 1 = (13.25) 
OR Ro U: Io + g0Uo 


Eine Diode kann also durch den Eintrag des Diodenleitwertes g, an entsprechender Stel- 
le in der Leitwertmatrix sowie den Eintrag der Größen /o und U, in den Quellenvektor 
berücksichtigt werden. Das sich ergebende Gleichungssystem ıst linear und liefert die 
Knotenpotentiale U, und U> für gegebene Werte U,, /o, U, und go. Die Lösung erfolgt nun 
so, dass ausgehend von einem geeigneten Startwert U, zunächst mit (13.22) und (13.23) 
die Größen /o bzw. go bestimmt werden, welche die Lage der Näherungsgeraden festle- 
gen. Danach wird das lineare Gleichungssystem (13.25) gelöst. Der sich ergebende Wert 
von U; stellt dabei allerdings nur einen Näherungswert dar, da zur Lösung die linearisier- 
te Gleichung (13.21) verwendet wurde, welche die ursprüngliche Gleichung (13.18) nur 
annähert. Dies ist in Abb. 13.21, links, veranschaulicht, in der neben der Diodengleichung 
Ip = Is [exp(Up/Ur) — 1] auch die Gleichung des Widerstandes, /p = (U. —- Up)/R, 
abhängig von der Spannung Un dargestellt ıst (vgl. Abb. 13.19). 

Die exakte Lösung ist dann durch den Schnittpunkt der beiden Kurven gegeben, in 
welchem die Ströme durch die Diode und den Widerstand gleich groß sind. Wird statt der 
Diodengleichung die Näherung durch die Tangente an der Stelle Ug genommen, weicht die 
so gefundene Lösung U> des Gleichungssystems von der exakten ab. Dieser Wert von U» 
kann jedoch als Startwert für eine erneute Berechnung des linearisierten Gleichungssys- 
tems (LGS) verwendet werden. Dazu wird die Gleichung nun an dieser Stelle linearisiert 
und das Gleichungssystem erneut gelöst. Dies liefert wieder eine Lösung U>, die nun be- 
reits deutlich näher an der tatsächlichen Lösung liegt (Abb. 13.21, rechts). Dieser Vorgang 
wird nun so oft wiederholt, bis die Abweichung zwischen zwei aufeinanderfolgenden Lö- 
sungen eine vorgegebene Grenze nicht mehr überschreitet oder eine bestimmte Anzahl 
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Us U, Un 


Abb. 13.21 Lösung des nichtlinearen Gleichungssystems durch Iteration. Das Ergebnis U> der ers- 
ten Iteration (links) wird für die zweite Iteration als neuer Startwert Ug verwendet (rechts) 


von Iterationen überschritten wurde. Von großer Bedeutung für das Auffinden der Lösung 
ist die Wahl des geeigneten Startwertes Uno, da bei ungünstiger Wahl die Lösung unter 
Umständen nicht konversiert. 


13.3.5 Berücksichtigung von Induktivitäten und Kapazitäten 


Enthält ein Netzwerk Induktivitäten und Kapazitäten, so muss berücksichtigt werden, dass 
die Zusammenhänge zwischen Strom und Spannung an den Klemmen dieser Bauelemente 
ım Allgemeinen durch 


du: 
el — 13:26 
7 ( ) 
für die Kapazität bzw. 
dI 
U=L—. 13.27 
7 ( ) 


für die Induktivität gegeben sind. Wie diese Bauelemente beim Aufstellen der Leitwertma- 
trıx zu berücksichtigen sind, hängt von der gewählten Analyseart ab. Bei der DC-Analyse 
hatten wir bereits darauf hingewiesen, dass Induktivitäten durch Kurzschlüsse und Ka- 
pazitäten durch Leerläufe ersetzt werden können (vgl. Abb. 13.4). Bei der TR- und der 
AC-Analyse müssen jedoch die Bauelementgleichungen in entsprechender Form in die 
Leitwertmatrix eingebaut werden. 


Berücksichtigung von Induktivitäten und Kapazitäten bei der AC-Analyse 

Bei der AC-Analyse erfolgt die Anregung des Netzwerkes definitionsgemäß mit einem 
sinusförmigen Eingangssignal. Wir können daher die in der Wechselstromlehre übliche 
komplexe Schreibweise verwenden und entsprechend die Ableitungen nach der Zeit durch 
den Term jw ersetzen. Damit vereinfachen sich die Gleichungen erheblich und wiır erhal- 
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ten aus (13.26) 
ic =JwCuc. (13.238) 


Entsprechend ergibt sich aus (13.27) für die Spule 
un = JwLi;. (13.29) 


Für eine gegebene Frequenz w lässt sich daher der komplexe Widerstand bzw. Leitwert 
von Spule und Kondensator angeben und nach den bekannten Regeln ın die Leitwertmatrix 
einbauen. 


Berücksichtigung von Induktivitäten und Kapazitäten bei der Transientenanalyse 
Bei der TR-Analyse wird das Verhalten von Induktivitäten und Kapazitäten durch die 
Gleichungen (13.26) und (13.27) beschrieben. Um diese in die Leitwertmatrix einbau- 
en und das Gleichungssystem anschließend rechnergestützt lösen zu können, müssen die 
Gleichungen zunächst zeitlich diskretisiert werden. Dazu betrachten wir zunächst die Dif- 
ferentialgleichung für dıe Kapazität (13.26) und ersetzen dort den Differentialquotienten 
durch den Differenzenquotienten. Dies führt auf 


Un — Un-1) 


ii C 
(n) At 


(13.30) 
Dabei ist Ar die Zeitschrittweite, d.h. der Abstand zwischen zwei Diskretisierungszeit- 
punkten. Der Index (n) kennzeichnet den Wert der entsprechenden Variablen zum aktuel- 
len Zeitpunkt und (n — 1) den Wert zu dem vorhergehenden Zeitpunkt. Durch Umstellen 
von (13.30) erhalten wir 


e e@ 
I = Um) = 7, Un » (13.31) 


was sich in einem Eirsatzschaltbild darstellen lässt, wie in Abb. 13.22 gezeigt. Der Wert 
I.) der Stromquelle hängt dabei von der Spannung U „_ı) des letzten Zeitschrittes ab und 
ist somit bekannt. 





Abb. 13.22 Kapazität (links) und entsprechendes Ersatzschaltbild für die TR-Analyse (rechts) 
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Als nächstes diskretisieren wir die Gleichung (13.27) für die Induktivität. Wir erhalten 


Im - In-ı 
Um = I (13.32) 
Durch Umstellen ergibt sich 
At 
Im = TUm + Ian, (13.33) 


was sich ebenfalls in einem Ersatzschaltbild darstellen lässt (Abb. 13.23). 





Abb. 13.23 Induktivität (links) und entsprechendes Ersatzschaltbild für die TR-Analyse (rechts) 


Diese Ersatzschaltbilder können nun in die Leitwertmatrix eingebaut werden und er- 
möglichen somit die Berücksichtigung von Kapazitäten und Induktivitäten bei der Be- 
rechnung von transıenten Vorgängen in Netzwerken. 


Beispiel 13.2 

Für die in Abb. 13.24, links, gezeigte Schaltung soll der Aufladevorgang des Kon- 
densators mit Hilfe der Knotenpotentialanalyse berechnet werden, wenn zur Zeit 
t = 0 die Spannung U, von OV auf den Wert U, = Up springt. 





Abb. 13.24 Schaltung mit Kapazität (links) und entsprechende Ersatzschaltung (rechts) 
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Zur Lösung bestimmen wir zunächst das Ersatzschaltbild (siehe Abb. 13.24, 
rechts) und stellen dann das Gleichungssystem für die Knotenpotentialanalyse auf. 
Dabei lassen wir zunächst die Spannungsquelle U, .„, außer Acht und erhalten 


1 
u Ulm) 0 


R z 
= cc (13.34) 


C 
ee U, (n) — U2,n-1) 
R At A 


| lm 


Der Index (n) an den unbekannten Knotenpotentialen soll verdeutlichen, dass es 
sich um die Werte zu dem aktuellen Zeitpunkt handelt. 

Die Berücksichtigung der Spannungsquelle U, zwischen dem Knoten | und dem 
Bezugsknoten erfolgt, indem wiır die erste Zeile in (13.34) streichen und statt dessen 
die Gleichung der Spannungsquelle einfügen. Damit erhalten wir schließlich 


1 0 Ge Zu 
\, ur , (13.35) 
R Fa O2.) N N 


Darin ist U, .., der bekannte Wert der zeitabhängigen Spannungsquelle U, zum ak- 
tuellen Zeitpunkt und U; „_ı, der ebenfalls bekannte Wert des Potentials U, am 
Knoten 2, der bei der Berechnung des vorangegangenen Zeitpunktes bestimmt wur- 
de. Bei der Berechnung des ersten Zeitschrittes wird für U), „-ı), die so genannte 
Anfangsbedingung genommen, d.h. in diesem Fall die Spannung, auf die der Kon- 
densator zur Zeit t = 0 aufgeladen war. Dieser Wert ist in der Regel null, er 
kann jedoch bei der Eingabe der Bauelementparameter auf beliebige Werte gesetzt 
werden. Beginnend mit der Zeit t = 0 wird somit bei der Simulation für jeden 
Zeitschritt das Gleichungssystem (13.35) gelöst, wobei die Ergebnisse dann bei der 
Berechnung des folgenden Zeitschrittes verwendet werden. 

Wir lösen das Gleichungssystem hier durch einfache Umformung und erhalten 
nach kurzer Rechnung 


u 1 C U. (n) 
UL) — Tess ca (on Ein RR . (13.36) 


R At 


Durch wiederholtes Anwenden der Beziehung (13.36) kann somit der zeitliche 
Verlauf der Spannung U, bei gegebener Eingangsspannung U, bestimmt werden. 
Abb. 13.25 zeigt den berechneten Verlauf der Spannung über dem Kondensator. 


406 13 Rechnergestützter Schaltungsentwurf 


U5,ft) 
At 


Abb. 13.25 Mit (13.36) ermittelter Verlauf der Spannung über dem Kondensator in der 
Schaltung nach Abb. 13.24. Bei der grafischen Ausgabe werden die berechneten Werte (e) 
mit Geradenstücken verbunden 


Die Genauigkeit der Lösung hängt dabei u.a. von der Zeitschrittweite Art 
ab. Wird diese zu groß gewählt, wird die Lösung in der Regel ungenauer; ein 
kleiner Wert erhöht die Genauigkeit, verlängert jedoch die Rechenzeit erheblich. 
Schaltungssimulatoren verwenden daher in der Regel eine automatische Zeit- 
schrittweitensteuerung. Bei der grafischen Ausgabe der Simulationsergebnisse der 
TR-Analyse ist zu beachten, dass die berechneten Werte in der Regel durch Ge- 
radenstücke verbunden werden, was insbesondere beı großen Zeitschrittweiten zu 
Fehlinterpretationen führen kann. 
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Anhang 14 


14.1 Äquivalente Zweipole 
Lineare Zweipole (Abb. 14.1) können durch äquivalente Spannungs- oder Stromquellen 


ersetzt werden, die in Bezug auf die elektrischen Eigenschaften an den Anschlussklemmen 
das gleiche Verhalten aufweisen wie der entsprechende Zweipol. 


lineares 


Netzwerk 





Abb. 14.1 Allgemeine Darstellung eines linearen Zweipols 


14.1.1 Bestimmung von Ersatzspannungsquellen 


Um einen Zweipol durch eine äquivalente Spannungsquelle (Abb. 14.2) zu ersetzen, müs- 
sen die Leerlaufspannung U, und der Innenwiderstand Ro der äquivalenten Spannungs- 
quelle bestimmt werden. 


Abb. 14.2 Darstellung des linearen Zweipols nach Abb. 14.1 durch eine äquivalente Spannungs- 
quelle 
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Bestimmung der Leerlaufspannung 
Zur Bestimmung der Leerlaufspannung Ug wird die Spannung U an den Klemmen des 
Netzwerkes nach Abb. 14.1 bei leerlaufendem Ausgang bestimmt. 


Bestimmung des Innenwiderstandes 
Die Bestimmung des Innenwiderstandes Ro erfolgt durch 


e Kurzschließen aller unabhängigen Spannungsquellen in dem linearen Netzwerk, 

e Abitrennen aller unabhängigen Stromquellen in dem Netzwerk, 

e Anlegen einer Testquelle mit der Spannung U, an die Klemmen des Netzwerkes und 
Messung des in die Schaltung fließenden Stromes /,, 

e Berechnung des Innenwiderstandes Roy gemäß Roy = U,/Ix. 


14.1.2 Bestimmung von Ersatzsstromquellen 


Um einen Zweipol durch eine äquivalente Stromquelle (Abb. 14.3) zu ersetzen, müssen 
der Kurzschlussstrom /o und der Innenwiderstand R, der äquivalenten Stromquelle be- 
stimmt werden. 


Bestimmung des Kurzschlussstromes 
Die Bestimmung des Kurzschlussstromes /o erfolgt durch Messung des Stromes / aus 
den Klemmen des Netzwerkes nach Abb. 14.1] bei kurzgeschlossenem Ausgang. 


I 
Io 
Ro 


Abb. 14.3 Darstellung des linearen Zweipols nach Abb. 14.1 durch eine äquivalente Stromquelle 


Die Bestimmung des Innenwiderstandes Ro erfolgt durch 


e Kurzschließen aller unabhängigen Spannungsquellen in dem linearen Netzwerk, 

e Abitrennen aller unabhängigen Stromquellen, 

e Anlegen einer Testquelle mit der Spannung U, an die Klemmen des Netzwerkes und 
Messung des in die Schaltung fließenden Stromes /,, 

e Berechnung des Innenwiderstandes Roy gemäß Ro = Uy/Ix. 


14.2 Ein- und Ausgangswiderstand von Verstärkern 


Verstärkerschaltungen sind in der Regel Vierpole, die mit einer Quelle am Eingang und 
einer Last am Ausgang betrieben werden (Abb. 14.4). Die Quelle besteht dabei im Allge- 
meinen aus einer idealen Strom- oder Spannungsquelle mit einen Innenwiderstand. 
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Rs 
= Ir 
R 


ein R 





Abb. 14.4 Vierpol mit der Quelle u., dem Quellwiderstand R. und der Last R, 


14.2.1 Bestimmung des Eingangswiderstandes 


Die Bestimmung des Eingangswiderstandes Ren, der ın die Eingangsklemmen des Ver- 
stärkers hinein gemessen wird (Abb. 14.5), erfolgt durch 


e Abitrennen der Signalquelle von den Eingangsklemmen, 
e Anschließen einer Testquelle u, an den Eingang der Schaltung, 
e Bestimmung des Eingangswiderstandes gemäß Rein = Ux/ix- 


I; 
a 
R 


ein 





Abb. 14.5 Messschaltung zur Bestimmung des Eingangswiderstandes eines Vierpols 


14.2.2 Bestimmung des Ausgangswiderstandes 


Die Bestimmung des Ausgangswiderstandes R,;„,, der in die Ausgangsklemmen des Ver- 
stärkers hinein gemessen wird (Abb. 14.6), erfolgt durch 


Nullsetzen der Signalquelle am Eingang, 

Abtrennen der Last am Ausgang 

Anschließen einer Testquelle u, an den Ausgang der Schaltung, 
Bestimmung des Ausgangswiderstandes gemäß Raus = Ux/ix- 





Abb. 14.6 Messschaltung zur Bestimmung des Ausgangswiderstandes eines Vierpols 
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14.3 Vierpolparameter 


Lineare Vierpole (Abb. 14.7) lassen sich mit Hilfe von Vierpolparametern auf unterschied- 
liche Weise darstellen. 


| Vierpol 





Abb. 14.7 Allgemeine Darstellung eines linearen Vierpols 


14.3.1 Darstellung von Vierpolen mit g-Parametern 





Abb. 14.3 Darstellung eines linearen Vierpols mit g-Parametern 


Bei der Darstellung mit g-Parametern (Abb. 14.8) erfolgt die Berechnung der Parameter 
gemäß 








1] Iı 
gu = n gn = n (14.1) 
=Ü uj=0 
ur u2 
ga = — gn = — (14.2) 
U1ln=0 12 Iu=0 








14.3.2 Darstellung von Vierpolen mit h-Parametern 


h,, DB 


| \Re°% N. |: 
Azul, 


Abb. 14.9 Darstellung eines linearen Vierpols mit h-Parametern 
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Bei der Darstellung mit h-Parametern (Abb. 14.9) erfolgt die Berechnung der Parameter 
gemäß 








a (14.3) 
11 |u=0 u2 |;,=0 

u ee (14.4) 
11 11,=0 u2 |;,=0 








14.3.3 Darstellung von Vierpolen mit y-Parametern 


1; I 
u Y22 |% 
Y1ı2 Ua Yaı Ur 


Abb. 14.10 Darstellung eines linearen Vierpols mit y-Parametern 


Bei der Darstellung mit y-Parametern (Abb. 14.10) erfolgt die Berechnung der Parameter 
gemäß 








I 1 

wen ee (14.5) 
u u2=0 ur u=0 
1 7 

yı=-— ae (14.6) 
u U5=0 u? uj=0 








14.3.4 Darstellung von Vierpolen mit z-Parametern 


. Z zZ . 
1; 11 22 1, 


Ziel 
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Abb. 14.11 Darstellung eines linearen Vierpols mit z-Parametern 


Bei der Darstellung mit z-Parametern (Abb. 14.11) erfolgt die Berechnung der Parameter 
gemäß 








u] u] 

zı = — za = — (14.7) 
1 In=0 12 \i=0 
ur u2 

Zı = — zn = — (14.8) 
1 ln=0 12 \i,=0 
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